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“The world ain’t all sunshine and rainbows.
It’s a very mean and nasty place, and I
don’t care how tough you are, it will beat
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manently if you let it. You, me, or nobody
is gonna hit as hard as life. But it ain’t
about how hard you hit. It’s about how hard
you can get hit and keep moving forward;
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Neste trabalho apresenta-se um estudo sobre inversores trifásicos multi-
níveis em corrente, para o acionamento de motores elétricos. Visando à
aplicação em sistemas elétricos de propulsão, alimentados com baterias
de baixa tensão, é avaliada uma estrutura de inversor cinco níveis em
corrente (5L-CSI). São discutidos métodos de modulação PWM para
esta estrutura, bem como a proposição de uma técnica de modulação
no espaço vetorial que otimiza aspectos como: redução de níveis de on-
dulação de tensão nos componentes passivos; equilíbrio na distribuição
de perdas nos dispositivos semicondutores; balanço das condições de
operação nos componentes magnéticos e redução do volume destes. A
implementação do algoritmo de modulação e a obtenção de resultados
experimentais são realizadas em um protótipo do 5L-CSI de 2,2 kW. É
analisada a modelagem de um conversor eletrônico, composto por um
estágio de entrada CC-CC e pelo 5L-CSI, com o intuito de efetuar o
controle de um motor síncrono a imãs permanentes. Para verificar a
viabilidade do uso do 5L-CSI, em um sistema de propulsão para pe-
quenas embarcações, é apresentado um procedimento para o cálculo
das perdas elétricas, visando estimar o rendimento de um sistema de
acionamento de 12 kW.
Palavras-chave: Conversores multiníveis. Inversores de corrente. Aci-
onamento de máquinas elétricas. Modulação de espaço vetorial.

Abstract
This work presents a study on three-phase multilevel current source
inverters, to drive electric motors. A five-level current source inverter
structure (5L-CSI) is evaluated, aiming to apply it on electric propul-
sion systems with low voltage batteries. PWM modulation strategies
are discussed for this structure, and also, a space vector modulation
(SVM) technique is proposed. The proposed SVM optimizes: voltage
ripple level on passive components; semiconductor losses distribution
and volume reduction of magnetic components. The modulation al-
gorithm implementation is carried out in a 2.2 kW 5L-CSI prototype,
providing experimental results. The electronic converter, composed of
a dc-dc input stage and a 5L-CSI is mathematically modeled, in or-
der to control a permanent magnet synchronous machine. To verify
the 5L-CSI feasibility on small boat propulsion systems, a procedure
to calculate the electrical losses is presented, providing the efficiency
estimation of a 12 kW drive system.
Keywords: Multilevel converters. Current source inverters. Electric
machine driving. Space vector modulation.
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de interfase inferior
id,m [A] Corrente de eixo direto no motor
iq,m [A] Corrente de eixo em quadratura no motor
id,t [A] Corrente de eixo direto no inversor
iq,t [A] Corrente de eixo em quadratura no inversor
i∗d,t [A] Corrente de referência de eixo direto no inversor
i∗q,t [A] Corrente de referência de eixo em quadratura no
inversor
i¯d,t [-] Corrente normalizada de eixo direto no inversor
i¯q,t [-] Corrente normalizada de eixo em quadratura no
inversor
iin [A] Corrente do estágio de entrada
ifd [A] Corrente de um diodo em condução
irr [A] Corrente de recuperação reversa de um diodo
ig,on [A] Corrente de gate de um interruptor durante a sua
entrada em condução
ig,off [A] Corrente de gate de um interruptor durante o seu
bloqueio
id [A] Corrente conduzida pelo dreno de um interruptor
id,on [A] Corrente de dreno de um interruptor durante a sua
entrada em condução
id,off [A] Corrente de dreno de um interruptor durante o seu
bloqueio
iSA,1 [A] Corrente no interruptor SA1 do estágio de saída
Iin [A] Valor médio da corrente do estágio de entrada
Iˆx,m [V] Valor de pico da corrente de fase fundamental x
(x = a, b, c) no motor
Iˆx,o [V] Valor de pico da corrente de fase fundamental x
(x = a, b, c) na saída do inversor
Im [A] Valor eficaz da corrente de fase no motor
~Ik [A] Vetor de corrente
I¯α,o [-] Componente normalizada de corrente no eixo alfa
I¯β,o [-] Componente normalizada de corrente no eixo beta
ISm,n [A] Valor médio de corrente em um interruptor con-
trolado do estágio de entrada
IDm,n [A] Valor médio de corrente em um diodo do estágio
de entrada
Jm [kgm2] Momento de inércia do rotor do motor
KM [-] Fator de acoplamento magnético entre as bobinas
do transformador de interfase
Kv,m [ Vkrpm ] Constante de pico de linha da BEMF do motor a
vazio
Kv,eq [ Vrpm ] Constante da tensão de saída do circuito equivalente
lT [-] Comprimento normalizado dos lados do triângulo
que formam cada região de modulação
LP [H] Indutância própria do transformador de interfase
LM [H] Indutância mútua do transformador de interfase
Ld,m [H] Indutância de eixo direto do motor
Lq,m [H] Indutância de eixo em quadratura do motor
Ls,m [H] Indutância síncrona do motor
Lin [H] Indutância do estágio de entrada
Lin,eq [H] Indutância equivalente do estágio de entrada
Lo,eq [H] Indutância equivalente de saída vista pelo estágio
de entrada
Mi [-] Índice de modulação
Np [-] Número de pares de polos do motor
Ns [-] Número de slots do motor
px [-] Projeções normalizadas reais (x = a, b) do vetor
de referência
p′x [-] Projeções normalizadas no primeiro sextante (x =
a, b) do vetor de referência
PRm [W] Potência dissipada nas resistências do estator do
motor
PRo,eq [W] Potência dissipada no resistor de saída do circuito
equivalente
PCu [W] Perdas no cobre do motor
PFe [W] Perdas no ferro do motor
Po,inv [W] Potência de saída do estágio inversor
Po,m [W] Potência mecânica no eixo do motor
PCdS,in [W] Perdas por condução nos interruptores controlados
do estágio de entrada
PCdD,in [W] Perdas por condução nos diodos do estágio de entrada
PCdS,out [W] Perdas por condução nos interruptores controlados
do estágio de saída
PCdD,out [W] Perdas por condução nos diodos do estágio de saída
PSwS,in [W] Perdas por comutação nos interruptores controla-
dos do estágio de entrada
PSwS,out [W] Perdas por comutação nos interruptores controla-
dos do estágio de saída
P inloss [W] Perdas total no estágio de entrada
P outloss [W] Perdas total no estágio de saída
P totloss [W] Perdas elétricas totais no sistema de propulsão
Qrr [C] Carga de recuperação reversa de um diodo
Rm [Ω] Resistência de fase do motor
Rg [Ω] Resistência de gate dos interruptores
Rin,eq [Ω] Resistência equivalente do estágio de entrada
Ro,eq [Ω] Resistência equivalente de saída vista pelo estágio
de entrada
R [-] Região do vetor de referência
Rds,on [Ω] Resistência de condução entre dreno e source
Rth,hs [
◦C
W ] Resistência térmica do dissipador
sxy [-] Função de comutação do interruptor
Spp [-] Número de slots por polo e por fase
Sxy [-] Identificação do interruptor
S [-] Sextante do vetor de referência
Segk [-] Segmento de modulação de índice k
SC [-] Sensor de corrente
ST [-] Sensor de tensão
tx [s] Tempo de amostragem dos vetores (t = a, b, c)
ton [s] Tempo de entrada em condução do interruptor du-
rante a sua comutação
toff [s] Tempo de bloqueio do interruptor durante a sua
comutação
tri [s] Tempo de subida da corrente de um interruptor
durante a sua comutação
tfi [s] Tempo de descida da corrente de um interruptor
durante a sua comutação
tfu [s] Tempo de descida da tensão no interruptor durante
a sua comutação
Tm [Nm] Torque mecânico produzido pela carga no motor
Te [Nm] Torque eletromagnético produzido pelo motor
Tsw [s] Período de comutação
Ts [s] Período de amostragem dos vetores
Ta [s] Período de amostragem dos conversores A/D
Ti [-] Transformador de interfase
Tj [◦C] Temperatura de junção de um componente
Tamb [◦C] Temperatura do ambiente de operação do conversor
vx,o [V] Tensão da fase x (x = a, b, c) na saída do inversor
ou no motor
vbat [V] Tensão da bateria
vin [V] Tensão do estágio de entrada
v21 [V] Tensão no transformador de interfase superior
v34 [V] Tensão no transformador de interfase inferior
vTi [V] Tensão no transformador de interfase
vNO [V] Tensão de modo comum
~vabc [-] Vetor das tensões de fase de saída do estágio de
inversor em variáveis reais
~vdq0 [-] Vetor das tensões de fase de saída do estágio de
inversor em variáveis dq0
vo,eq [V] Tensão de saída do circuito equivalente
vgs [V] Tensão entre gate e source de um MOSFET
vgs,grp [V] Tensão de grampeamento entre gate e source de
um MOSFET, durante a comutação
vˆSA1 [V] Valor instantâneo máximo da tensão de comutação
no interruptor SA1
vfd [V] Tensão de condução direta de um diodo
vds [V] Tensão entre dreno e source de um MOSFET
Vˆx,o [V] Valor de pico da tensão de fase fundamental x (x =
a, b, c) na saída do inversor ou no motor
Vˆll,o [V] Valor de pico da tensão de linha fundamental na
saída do inversor ou no motor
V efll,o [V] Valor eficaz da tensão de linha na saída do inversor
ou no motor
Vbat [V] Valor médio da tensão da bateria
Vin [V] Valor médio da tensão do estágio de entrada
Vm,cc [V] Valor médio do sinal modulante do estágio de entrada
Vˆc,cc [V] Valor de pico do sinal portador do modulador do
estágio de entrada
Vdrv,on [V] Tensão gerada pelo circuito de comando na ativa-
ção de um interruptor controlado
Vdrv,off [V] Tensão gerada pelo circuito de comando no blo-
queio de um interruptor controlado
x [-] Valor instantâneo de uma variável x qualquer
x¯ [-] Valor normalizado instantâneo de uma variável x
qualquer
〈x〉 [-] Valor médio quase instantâneo de uma variável x
qualquer
xˆ [-] Valor instantâneo de uma variável x qualquer sem
sua componente contínua
~xx [-] Vetor de variáveis
~xx
′ [-] Vetor de variáveis transposto
~˙xx [-] Vetor de derivadas de variáveis
X [-] Valor médio de uma variável x qualquer em regime
permanente
X¯ [-] Valor normalizado de uma variável x qualquer em
regime permanente
Xˆ [-] Valor de pico de uma variável x qualquer
Xefxx [-] Valor eficaz de uma variável x qualquer
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1 Introdução
Devido à velocidade surpreendente de geração de novas tecnolo-
gias, alcançadas pelo homem nas últimas décadas, aliada à crescente
demanda de produção de bens de consumo, a sociedade tem demons-
trado uma grande preocupação com o meio ambiente e com a influência
da atividade humana no clima e no aquecimento global.
Por sua vez, a necessidade dos países de expandirem as suas eco-
nomias, dentro de um cenário onde a matriz de geração energética é
limitada, tem proporcionado cada vez mais destaque à área de Eletrô-
nica de Potência, visando aumentar o rendimento e a qualidade dos
processos de conversão de energia elétrica.
Graças aos avanços obtidos nos últimos anos na área de eletrô-
nica de potência, hoje é possível desenvolver conversores estáticos com-
pactos e robustos, capazes acionarem os motores elétricos embarcados
nos meios de transporte. Assim, os tradicionais motores a combustão
podem ser substituídos por sistemas elétricos de propulsão, seja em
aplicações de algumas centenas de watts em carrinhos de golf ou de
algumas dezenas de megawatts em navios ou submarinos.
Neste capítulo introdutório, apresenta-se uma contextualização
sobre o uso de sistemas de acionamento elétrico nos meios de transporte,
assunto este que motivou o desenvolvimento deste trabalho. Partindo
então das pesquisas e demais publicações existentes, será apresentada a
proposta da tese, visando o estudo do inversor multinível em corrente,
no acionamento de motores em sistemas de propulsão embarcados.
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1.1 Acionamento Elétrico em Sistemas de Transporte
Até meados da década de 80, a emissão de poluentes era basica-
mente atribuída à atividade industrial, sendo que as ações governamen-
tais visavam especificamente o controle destas fontes. Porém, o rápido
aumento da frota veicular e de embarcações, passou a ter uma contri-
buição significativa na degradação da qualidade do ar e das águas. Os
países passaram então a adotar leis mais restritivas para a emissão de
poluentes, com o intuito de preservar os habitats naturais e assegurar
a qualidade de vida nos grandes centros urbanos [1]. Tomando como
exemplo o crescimento da frota brasileira de automóveis, constata-se
que nos últimos 10 anos, a quantidade de veículos praticamente dobrou,
saltando de 19 milhões em 2000 para 36 milhões em 2010 [2]. Com isso,
o aumento do consumo de combustíveis é evidente, implicando também
na crescente emissão de poluentes na atmosfera.
A fim de compensar efeitos similares nos Estados Unidos, uma
ação significativa ocorreu em 1990, quando diversos estados america-
nos passaram a adotar as determinações da California Air Resources
Board (CARB). O CARB é um órgão governamental dos EUA, respon-
sável pelo monitoramento da qualidade do ar na Califórnia, e que define
os limites de emissão de gases poluentes na atmosfera, decorrentes do
uso de motores a combustão nos meios de transporte. Assim, ficou
estabelecido que 2% dos veículos vendidos a partir de 1998 deveriam
ter emissão zero de poluentes, sendo que deveria ser atingido um per-
centual de 10% em 2003 [3–5]. Posteriormente, a U.S. Environmental
Protection Agency (EPA) [6], traçou um plano progressivo de regula-
mentações (compreendendo o período de 1998 a 2006), visando reduzir
em 75% os níveis de poluição gerados pelos mais de 10 milhões de mo-
tores a combustão, presentes em pequenas embarcações nos EUA [7].
Baseado nestas restrições, os tradicionais motores de popa de dois tem-
pos estão sendo proibidos de serem comercializados, pelo fato de não
atenderam os limites de poluição impostos pela legislação vigente.
Diante deste cenário, e considerando a instabilidade do preço do
petróleo no mercado internacional nos próximos 20 anos, diversas na-
ções têm buscado desenvolver sistemas de propulsão elétricos, visando
obter soluções limpas, eficientes, confiáveis e que diminuam a depen-
dência dos combustíveis fósseis nos meios de transporte [8–10]. Assim, a
utilização de dispositivos eletrônicos e motores elétricos como unidades
de propulsão em automóveis, ônibus, caminhões, barcos de recreação
e navios, mostra-se como uma forte tendência tecnológica, capaz de
propiciar uma evolução significativa nos meios de transporte atuais.
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1.1.1 Potenciais Benefícios e Limitações da Propulsão Elétrica
O principal argumento, em favor do uso de eletricidade para re-
duzir o impacto dos meios de transporte na natureza, diz respeito ao
processo completo de conversão de energia potencial em energia ciné-
tica. Segundo estudos [3, 11], é mais eficiente e menos poluente con-
verter petróleo em energia elétrica e, posteriormente utilizá-la em mo-
tores elétricos para deslocamento de veículos, do que utilizar a mesma
quantidade de combustível diretamente em motores a combustão. Isto
deve-se ao fato de que os motores a combustão apresentam um ponto
ótimo de operação, o qual maximiza o rendimento e reduz a emissão de
gases poluentes. Esta situação de operação então pode ser fixada para
a geração contínua de energia elétrica, mas dificilmente é encontrada
nas aplicações normais dos motores presentes em automóveis, ônibus e
caminhões, devido às inúmeras variações de torque e de velocidade aos
quais são submetidos.
Assim, enquanto automóveis tradicionais proporcionam, durante
toda a cadeia de conversão de energia, a emissão de aproximadamente
300 g de CO2 por quilômetro percorrido, veículos híbridos, carregados
a partir da rede elétrica, poderiam gerar apenas 200 g. A justificativa
seria ainda mais evidente se a geração de eletricidade não fosse proveni-
ente de combustíveis fósseis, mas sim, de usinas nucleares, hidroelétri-
cas ou a partir de fontes renováveis como eólica e solar, proporcionando
uma geração de CO2 inferior a 100 g/km [11].
Além disso, conforme estudo apresentado em [1], destaca-se que,
o uso de sistemas elétricos de propulsão resultaria em uma significativa
diminuição nas despesas com transporte, tendo em vista o custo redu-
zido da energia elétrica frente a combustíveis como gasolina e diesel.
Considerando também, as poucas partes mecânicas móveis existentes
nos motores elétricos, aliada à flexibilidade de variação de torque e de
velocidade sem a necessidade de aparatos mecânicos para tal finalidade,
seria possível reduzir os custos associados à manutenção do sistema de
propulsão. Os níveis de vibração e de ruído acústico, que colaboram
com a poluição sonora nos grandes centros urbanos, também seriam
reduzidos. Os sistemas elétricos ainda usufruem da frenagem regene-
rativa, possibilitando que parte da energia cinética dos veículos seja
recuperada e armazenada em baterias, ao invés de simplesmente ser
convertida em calor durante frenagens.
Entretanto, atualmente é unânime a opinião de que a dissemina-
ção dos sistemas elétricos de propulsão está limitada principalmente à
redução dos custos envolvidos, o que depende da evolução tecnológica
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das unidades de armazenamento de energia (baterias) e da parte eletro-
eletrônica (motor+eletrônica) [3, 10]. No caso das baterias, estima-se
que até 2015 a capacidade de armazenamento e a quantidade de pro-
dução de baterias de íons de lítio apresentem custos aceitáveis para a
sua utilização na maior parte dos automóveis com tração elétrica [12].
Esta informação de certa forma é reforçada pelos 1,5 bilhões de dóla-
res investidos pelo governo americano em mais de 20 empresas para o
desenvolvimento de novas tecnologias para armazenamento de energia
veicular [13]. Ainda, segundo estudos do departamento americano de
energia [9], é necessário que os custos de produção associados a parte
eletroeletrônica atinjam um patamar de US$8,00/kW até 2020, para
que seja possível viabilizar a comercialização em larga escala de veícu-
los eficientes.
A utilização da propulsão elétrica também vem sendo difundida
nos diversos setores da indústria marítima, e está se estabelecendo como
uma das melhores e mais atrativas opções para promover a redução dos
custos operacionais. Inicialmente adotada em projetos de quebra-gelos
e navios especializados, a propulsão elétrica tem conquistado novos mer-
cados, já sendo padrão nos modernos navios comerciais de cruzeiro [14].
Em navios com propulsão tradicional, a velocidade do motor é
que define a rotação da hélice. Consequentemente, dependendo do perfil
de operação do navio, o motor pode não operar na faixa de rendimento
ótimo, normalmente associada às altas velocidades. Isto significa des-
perdício de combustível e excessivo desgaste mecânico. Com o uso da
propulsão elétrica, este problema é eliminado, e o motor primário pode
operar no ponto de melhor rendimento independente da velocidade de
rotação da hélice. Em virtude da extinção da conexão mecânica entre
motor primário (que gera potência através da queima de combustível)
e o eixo propulsor, não existe mais relação direta entre a velocidade do
eixo do motor primário e a rotação da hélice. Modernos sistemas de
armazenamento de energia e sofisticados algoritmos de controle acen-
tuam esta vantagem da propulsão elétrica, garantindo que o motor
primário não sofra grandes variações no perfil de funcionamento, in-
dependente de alterações na demanda de energia do sistema. Isto se
traduz em economia de combustível e redução de emissões poluentes,
além da diminuição dos desgastes e consequente decremento nos custos
de manutenção [15].
Os equipamentos da propulsão elétrica também são modulares,
não precisam ser posicionados próximos uns aos outros e não produzem
tanta vibração e ruído quanto os equipamentos mecânicos, fator que li-
mita a instalação próxima a compartimentos habitados, por exemplo.
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Como resultado desta flexibilização, torna-se desnecessário concentrar
equipamentos em áreas específicas, sendo possível espalhar os com-
partimentos de máquinas pela embarcação, com um aproveitamento
otimizado do espaço disponível a bordo. Na embarcação com propul-
são elétrica, não são necessários motores auxiliares, pois toda a ener-
gia demandada pela embarcação será gerada pelos motores principais.
Esta diminuição na quantidade de motores também provoca redução
de custos e economia de espaço. Outra funcionalidade possível com
a propulsão elétrica, é o uso do motor submerso junto com a hélice,
possibilitando giros em ângulos de até 360◦ facilitando as manobras de
atracamento.
1.1.2 Eletrônica para Propulsão
O exemplo pioneiro da aplicação de propulsão elétrica em larga
escala em veículos de passeio, e que tem servido como base para as
pesquisas, diz respeito ao veículo Prius, fabricado pela montadora ja-
ponesa Toyota e que já vendeu mais de 2 milhões de unidades em todo
o mundo. O Prius é um veículo híbrido, ou seja, possui um sistema que
compartilha a tarefa de propulsão entre um motor a combustão e um
motor elétrico, cada qual operando de tal forma a explorar o máximo de
rendimento de cada máquina. Além disso, apresenta frenagem regene-
rativa, sendo responsável pela maior parte da energia armazenada nas
baterias. Posteriormente esta energia é reutilizada pelo veículo nas situ-
ações de partida, aceleração e operação em média velocidade, condições
estas em que o motor a combustão apresenta baixo rendimento [16]. Na
Figura 1 é exibido um diagrama de blocos do sistema de propulsão do
Prius, onde é importante destacar que o motor a combustão, o gerador
e o motor elétrico são montados fisicamente em uma mesma estrutura,
estando acoplados por meio de engrenagens. O mesmo vale para os
blocos que representam os conversores estáticos, os quais estão con-
centrados em uma única caixa de proteção, compartilhando o mesmo
sistema de refrigeração.
Os blocos destacados na Figura 1 estão representados na Figura
2, onde observa-se a presença de duas estruturas tradicionais na ele-
trônica de potência: o conversor CC-CC bidirecional em corrente e o
inversor de tensão trifásico de 2 níveis (VSI). A função do conversor
CC-CC consiste em elevar a tensão da bateria de 200 V para 500 V,
além de apresentar a característica de bidirecionalidade em energia,





























Figura 1 – Diagrama de blocos do sistema de propulsão do Prius, es-
tando representados os fluxos de potência elétrica (Pelet.) e mecânica
(Pmec) envolvidos.
pas de tração) ou no sentido inverso (durante a frenagem regenerativa).
O barramento de 500 V é então utilizado para alimentar o VSI, o qual
irá acionar um motor de imãs permanentes [16,17].
Entretanto, apesar do VSI ser uma estrutura largamente empre-
gada em aplicações industriais, a sua utilização na propulsão veicular
tem sido questionada [17], pois apresenta características conflitantes
com os interesses de evolução e redução de custos do sistema eletrô-
nico. O VSI é uma topologia que tem a possibilidade de curto-circuito
de braço, fato este que compromete a confiabilidade da estrutura, além
de ser uma fonte geradora de interferência eletromagnética, devido à
característica pulsada da tensão de saída [18]. Apresenta também per-
das de comutação significativas, pois as comutações ocorrem sempre
com o valor da tensão de barramento.
Porém, o ponto efetivamente crítico do VSI para aplicações vei-
culares, deve-se ao capacitor de barramento (Cb), necessário para absor-
ver a corrente em alta frequência gerada pelo processo de inversão, que
sofre uma redução considerável da vida útil com a elevação da tempera-
tura. Assim, na área automotiva, onde se considera uma temperatura
ambiente de 70◦C, a baixa confiabilidade dos capacitores eletrolíticos
tem forçado a utilização de capacitores de filme polimérico, os quais
são mais caros e correspondem a 23% do custo e peso da eletrônica de
propulsão [8, 17,18].
Para o motor elétrico, o VSI possui também características in-
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Figura 2 – Representação simplificada da eletrônica de propulsão bidi-
recional em energia, utilizada pela Toyota no veículo Prius.
desejáveis, pois a tensão de saída pulsada apresenta valores de dv/dt
elevados, que afetam o isolamento da máquina, além da degradação
dos mancais devido à circulação de correntes de modo comum [17–20].
A tensão pulsada está relacionada também com a geração de perdas
adicionais no ferro e no cobre, sobretudo nos atuais motores a imã per-
manente que apresentam baixa indutância. As tensões pulsadas ocasi-
onam maiores ondulações nas correntes de fase, e consequentemente de
torque, para uma mesma frequência de comutação do inversor [21].
1.2 Inversores de Corrente
O inversor trifásico de corrente (CSI), representado generica-
mente na Figura 3, aparece como uma alternativa ao inversor de tensão
desde a década de 70 [22, 23], sendo utilizado em aplicações de média
tensão e altas potências (1-20 MW), empregando atualmente SGCTs
como interruptores controlados.
Nesta área de aplicação, a fonte de corrente de entrada (Iin) do
CSI é obtida por meio de retificadores de corrente controlados, conec-
tados à rede elétrica, apresentando indutores como elementos armaze-
nadores de energia, estando dispostos em série com o estágio inversor.
A presença de uma impedância em série proporciona então maior con-
fiabilidade ao CSI, pois em uma situação de curto-circuito dos inter-
ruptores, a taxa de elevação da corrente é limitada, assegurando tempo
suficiente para atuação do sistema de proteção. Além disso, a existên-
cia do retificador de corrente torna o sistema bidirecional em energia,
sendo possível, em situações de frenagem, devolver para a rede elétrica
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a energia que estava armazenada no motor [19,24].
Ao contrário do VSI, que utiliza capacitores de barramento co-
nectados à tensão contínua, no CSI são necessários capacitores para
tensão alternada (Co), conectados aos terminais de saída do inversor.
A princípio, os capacitores são necessários para assegurar um caminho
de circulação das correntes do motor e evitar sobretensões nos interrup-
tores devido à abertura de circuitos indutivos. No entanto, ao mesmo
tempo, os capacitores operam como filtros para as componentes de cor-
rente em alta frequência, proporcionando tensões e correntes para o
motor com reduzido conteúdo harmônico [24].
Diversos trabalhos têm sido apresentados, realizando estudos
comparativos entre VSIs e CSIs [25–28], com o intuito de destacar as
vantagens e desvantagens de cada estrutura em diferentes aplicações.
Para potências da ordem de 10-100 kW, apesar de uma provável
limitação de rendimento do CSI, um estudo apresentado em [19], que
aborda a influência de VSIs e CSIs em motores de indução de baixa
potência, mostra semelhanças no rendimento total do sistema (mo-
tor+inversor) quando os dois tipos de estruturas inversoras são compa-
radas. De fato, é apontado que o CSI apresenta um rendimento inferior
ao VSI, porém, a qualidade das tensões provenientes do CSI implica não
apenas em reduzido desgaste do isolamento, mas também em menores
perdas no motor. Além disso, as medições realizadas mostraram que
para modulações convencionais, as tensões de modo comum geradas






Figura 3 – Representação do inversor de corrente trifásico. Os interrup-
tores utilizados, bidirecionais em tensão, podem ser SGCTs, RB-IGBTs
ou IGBTs e MOSFETs conectados em série com diodos.
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rando menores valores de correntes de modo comum. Dessa forma, o
CSI fica caracterizado como uma estrutura menos agressiva aos mancais
da máquina do que o VSI.
Entretanto, o CSI necessita de interruptores bidirecionais em
tensão, sendo estes geralmente compostos pela associação em série de
um IGBT ou MOSFET com um diodo. A presença de dois elementos
semicondutores em série ressalta a deficiência do CSI com as perdas de
condução, as quais poderão ser reduzidas no futuro com o desenvolvi-
mento de novos IGBTs de bloqueio reverso (RB-IGBT).
Os dois tipos de inversores apresentam também ganhos estáticos
distintos, referindo-se à relação entre a tensão de alimentação e o pico
da tensão de fase de saída. Dessa forma, o VSI apresenta uma caracte-
rística abaixadora de tensão, sendo as tensões de saída menores que a
tensão de alimentação. Já o CSI apresenta comportamento dual, com
tensões de saídas maiores que a tensão de entrada.
Esta característica elevadora de tensão do CSI é explorada nas
pesquisas divulgadas em [17, 18, 29, 30], sugerindo substituir o sistema
elétrico de propulsão apresentado na Figura 2, por um sistema que pos-
sui um estágio de entrada bidirecional em tensão, seguido por um CSI
(Figura 4). Neste conceito, o estágio de entrada apresenta uma opera-
ção em alta frequência durante a partida e em situações de carga leve
no motor, controlando o valor da fonte de corrente de entrada mediante
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Figura 4 – Sistemas de propulsão veicular composto por um estágio de
entrada CC-CC bidirecional em tensão e um inversor de corrente.
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da bateria). Em regime permanente, os interruptores controlados do
conversor de entrada mantêm-se estaticamente em condução e vin ide-
almente assume o valor da tensão da bateria. Com isso, o CSI torna-se
responsável por elevar a tensão do motor aos níveis necessários, através
da variação do índice de modulação [31]. Como vantagens, os autores
citam a considerável redução da quantidade de capacitores (sendo o ca-
pacitor de barramento do VSI substituído por capacitores de filtragem
menores no CSI), e a possibilidade da elevação da temperatura de ope-
ração para 105◦C [9]. Relata-se também o aumento da confiabilidade
do sistema de propulsão e a extensão da faixa de operação em potência
constante do motor, permitindo que este opere com maior velocidade.
É importante observar também que, comparando-se os sistemas
de propulsão apresentados, observa-se que os componentes semicondu-
tores que compõem o estágio de entrada da Figura 4, estarão subme-
tidos ao valor da tensão da bateria, enquanto que os interruptores do
estágio de entrada da Figura 2 deverão suportar a tensão de barra-
mento, que será maior.
1.3 Inversores Multiníveis em Corrente
Atualmente, têm sido grande os esforços realizados pela comu-
nidade científica no desenvolvimento de conversores multiníveis. Estas
estruturas têm o objetivo de aumentar a capacidade de potência e a
qualidade das formas de onda de saída dos conversores atuais, empre-
gando os mesmos interruptores de potência disponíveis no mercado.
Focando preferencialmente em aplicações industriais para o aci-
onamento de máquinas, os conversores multiníveis se beneficiam da
associação de interruptores com menor capacidade de tensão e/ou de
corrente (os quais apresentam menores perdas de comutação e condu-
ção), ao mesmo tempo em que reduzem o conteúdo harmônico e as
tensões de modo comum das formas de onda de saída, favorecendo com
isso o desempenho e a vida útil dos motores.
Considerando os produtos comerciais existentes, os inversores
multiníveis em tensão (MVSI - Multilevel Voltage Source Inverter) apa-
recem em primeiro plano [24], destacando-se as estruturas trifásicas
com neutro grampeado (NPC - Neutral Point Clamped) [32, 33], for-
madas a partir de módulos de ponte-H em cascata (CHB - Cascaded
H-Bridge) [34–36], ou empregando capacitores flutuantes (FC - Flying
Capacitor) [37–39].
Entretanto, desde meados da década de 80 são propostas topo-
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logias inversoras multiníveis em corrente (MCSI - Multilevel Current
Source Inverter) [40, 41], explorando a possibilidade de associação pa-
ralela de semicondutores para elevar a capacidade de processamento de
energia, além de incrementar a confiabilidade do conversor pela substi-
tuição dos capacitores eletrolíticos por indutores.
Dentre as diversas estruturas MCSI citadas na literatura, as prin-
cipais delas podem ser geradas utilizando unidades básicas chamadas de
células multiníveis em corrente [42, 43]. O processo detalhado de con-
cepção das estruturas é visto em [44], consistindo essencialmente em
identificar as células de comutação de um inversor de corrente monofá-
sico e substituí-las por células de n estágios, dando origem a estruturas
monofásicas multiníveis em corrente. Adicionado um braço extra a
cada estágio da estrutura monofásica, obtém-se a sua correspondente
estrutura trifásica.
Na Figura 5 é apresentada a célula multinível em corrente sé-
rie [45], a qual pode ser interpretada como uma entidade dual ao braço
inversor da topologia MVSI Flying Capacitor [46]. Nesta figura, os dio-
dos e transistores foram considerados um elemento único, formando um
interruptor unidirecional em corrente e bidirecional em tensão. Deve-
se lembrar também que, os dois interruptores conectados ao mesmo
ponto de um indutor são complementares, assegurando um caminho
único para circulação da corrente. Observa-se que a célula série de n
estágios apresenta (n − 1) indutores, (2n) interruptores e é capaz de
gerar correntes com (2n+ 1) níveis.
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Figura 6 – CSI trifásico multiníveis, obtido a partir da célula série.
multinível série, foi apresentado primeiramente em [42]. Neste trabalho
é proposta também a generalização da estrutura trifásica para n níveis,
conforme a Figura 6. Contudo, uma análise mais detalhada desta es-
trutura trifásica foi realizada em [47], utilizando a modulação PS-PWM
em conjunto com uma transformação bilogic-trilogic. Com isso, foi pos-
sível implementar um inversor trifásico de 2 estágios, proporcionando
5 níveis de corrente. Posteriormente em [48], são apresentados maiores
detalhes quanto ao método de balanço de corrente entre os estágios.
Uma outra abordagem de estudo da mesma estrutura cinco ní-
veis, faz uso da interpretação vetorial para comparar a estrutura MCSI
com a estrutura MVSI Flying Capacitor de 3 níveis [49,50]. Assim, os
autores propõem mapear os vetores de uma estrutura à outra, visando
aproveitar o conhecimento existente da modulação PWM para inver-
sores de tensão em inversores de corrente. É apontado também o uso
de estados de comutação redundantes para auxiliar no equilíbrio das
corrente entre os estágios. Contudo, relata-se que as estruturas MCSI
do tipo série utilizam indutores com especificações diferentes para cada
estágio, representando uma desvantagem para a sua industrialização.
Estruturas MCSI também são obtidas a partir da célula multiní-
vel em corrente paralela, sugerida em [44] e deduzida por [46] como uma
entidade dual ao braço inversor da topologia multinível em tensão NPC.
Pela Figura 7, observa-se que a célula paralela de n estágios possui n
indutores, 2n interruptores e é capaz de gerar correntes com (2n + 1)
níveis. Conforme visto em [44], a célula em paralelo é utilizada para
compor a estrutura trifásica de n níveis apresentada na Figura 8. Essa
construção topológica é identificada nos primeiros trabalhos que visa-
vam gerar correntes de saída multiníveis [41]. Devido a característica
associativa de inversores em paralelo, tal estrutura eram denominada
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Figura 8 – CSI trifásico multiníveis, obtido a partir da célula paralela.
na época como inversor de múltiplas fontes de corrente [51].
No trabalho apresentado em [52], é mostrada uma representação
vetorial para um conversor cinco níveis em corrente, representação esta
que é utilizada como ferramenta para diminuir o conteúdo harmônico
gerado por uma modulação do tipo doze pulsos. A mesma estrutura de
potência é utilizada em [53], empregando modulação PWM.
Posteriormente, uma estrutura com três estágios (sete níveis)
comutando em baixa frequência é apresentada em [54], sendo anos mais
tarde acionada em alta frequência mediante o uso da transformação
bilogic-trilogic de um modulador PS-PWM [55]. É importante citar
que a estrutura paralela em questão também tem sido utilizada como
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retificador trifásico de corrente, beneficiando-se dos multiplos níveis
para reduzir o conteúdo harmônico injetado na rede elétrica [44,56].
Na literatura ainda podem ser encontradas outras topologias tri-
fásicas MCSI, formadas a partir de três inversores monofásicos [57,58].
Contudo, tais estruturas apresentam pouco interesse prático, pois utili-
zam no mínimo três fontes de corrente isoladas, necessitam da conexão
de um terminal de neutro (o que permite a circulação de correntes de
modo comum) e apresentam tensões de saída com elevada distorção
harmônica, proveniente da ondulação de baixa frequência existente nas
correntes de entrada.
1.4 Proposta da Tese
1.4.1 Problema avaliado
Mediante a revisão bibliográfica realizada, constata-se que as
pesquisas sobre os sistemas de acionamento elétrico, apresentam um
grande interesse no meio científico. Isto porque as inovações tecnológi-
cas geradas nessa área possuem potenciais aplicações na indústria e nos
meios de transporte, representando soluções com impacto direto na qua-
lidade de vida da sociedade. Porém, a nível nacional, observa-se que é
insignificante o número de publicações relacionadas ao tema, sobretudo
com relação à eletrônica de potência embarcada, a qual é indispensável
em qualquer aplicação voltada para veículos elétricos. Assim, conside-
rando a capacidade técnica local no campo da eletrônica de potência e
os inúmeros desafios existentes para se utilizar eletricidade nos meios
de transporte, acredita-se que é pertinente a proposta deste trabalho,
referente ao estudo de inversores para acionamento elétrico.
Levando-se em conta a necessidade de originalidade da tese, e
sabendo que as atuais soluções são baseadas em inversores de tensão,
intui-se que uma investigação acerca de inversores de corrente repre-
senta uma opção interessante a ser avaliada. Este interesse é reforçado
principalmente pelas poucas publicações existentes, quanto ao uso do
CSI em aplicações de baixa potência e baixa tensão, além dos diversos
argumentos positivos apresentados na seção 1.2.
Outro ponto de importante indagação, diz respeito à forma de
viabilizar o aumento da densidade de potência da eletrônica de aciona-
mento, sem comprometer o seu rendimento. De acordo com o estudo
apresentado em [59], o aumento da densidade de potência de conver-
sores estáticos está intimamente ligada à possibilidade de redução do
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volume, relacionado aos dissipadores e aos elementos passivos (induto-
res e capacitores). Estes resultados podem ser obtidos pela associação
paralela de estruturas, que operam defasadamente no tempo umas das
outras (modo intercalado de operação). Com isso, obtém-se não apenas
a redução da resistência térmica dos interruptores (favorecendo a trans-
ferência de calor e a diminuição dos sistemas de resfriamento), como
também abre-se caminho para se elevar a frequência de operação dos
elementos passivos (e consequente redução dos seus volumes e pesos),
sem aumentar a frequência de comutação.
A reflexão a respeito do uso de conversores operando em paralelo,
remete à Figura 8, onde é evidente que a estrutura MCSI apresentada
consiste basicamente na associação paralela de inversores de corrente,
os quais supostamente poderiam apresentar uma característica de ope-
ração intercalada. A princípio, poderia se concluir que tal associação
paralela implica em um número maior de indutores, comparado à estru-
tura vista na Figura 6. Porém, conforme análise apresentada em [44],
a quantidade de núcleos e espiras, necessárias para se confeccionar os
componentes magnéticos, será a mesma nas duas estruturas, se os in-
dutores dispostos em paralelo estiverem acoplados no mesmo núcleo.
Além disso, se os respectivos indutores estiverem inversamente acopla-
dos, o fluxo médio no interior do núcleo será nulo, o que implica na
redução da quantidade de material magnético necessário.
Apesar de serem diversas as publicações levantadas sobre MCSI,
observou-se que as questões referentes à operação intercalada de inver-
sores de corrente, e uso concomitante de indutores acoplados, não têm
sido exploradas na literatura. Na verdade, a maior parte dos trabalhos
apresenta um interesse quase que exclusivo em adaptar as modulações
de inversores de tensão para obter multiníveis em corrente, não demons-
trando nenhum compromisso com a redução dos elementos passivos e
aumento da densidade de potência das estruturas MCSI.
1.4.2 Hipóteses
Assim, baseado no que foi exposto até o momento, levantam-se
as seguintes hipóteses a serem investigadas:
1. Através de uma técnica de modulação adequada, a associação
paralela de CSIs opera como um inversor multinível em corrente,
com a frequência dos elementos passivos maior que a frequência
de comutação dos interruptores controlados;
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2. A associação paralela de inversores permite diminuir e equilibrar
a corrente nos interruptores, possibilitando o uso de componen-
tes com melhores características de condução e/ou comutação,
reduzindo as perdas e melhorando o rendimento;
3. A característica de ganho de tensão do CSI viabilizaria, em sis-
tema de propulsão elétrica com baterias de baixa tensão, o uso
de motores com tensão de alimentação elevada, que apresentam
um rendimento melhor que os motores de baixa tensão.
1.4.3 Objetivos
1. Propor uma estratégia de modulação vetorial para um inversor de
corrente trifásico, tornando este apto a operar com múltiplos ní-
veis em corrente e com a frequência dos elementos passivos maior
que a frequência de comutação;
2. Reduzir o volume necessário de elementos magnéticos, comparado
aos resultados existentes na literatura pertinentes a inversores de
corrente;
3. Obter um modelo matemático orientado ao controle do inversor
de corrente em estudo, o qual será útil para a implementação
um sistema de controle de velocidade e de torque de um motor
elétrico;
4. Estudar sobre o projeto e funcionamento de motores a imãs per-
manentes, buscando obter uma visão geral de um sistema de aci-
onamento elétrico;
5. Avaliar, através de um estudo de perdas elétricas, a viabilidade
do uso de um MCSI em sistemas de propulsão elétrica de baixa
potência (<100 kW) e de baixa tensão (<120 V);
1.4.4 Organização da tese
O estudo sobre os inversores multiníveis em corrente será rea-
lizado com relação a estrutura cinco níveis (5L-CSI), apresentada no
Capítulo 2. Neste capítulo, será abordado o estágio CC-CC, necessário
para controlar a fonte de corrente de entrada, bem como a configura-
ção adotada para os elementos magnéticos. Posteriormente, o 5L-CSI
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será analisado com base no conceito de espaço vetorial para converso-
res estáticos, buscando caracterizar os vetores e estados de comutação
disponíveis para esta estrutura. As técnicas de modulação relevantes
também serão avaliadas, utilizando simulações numéricas.
No Capítulo 3, a representação vetorial do 5L-CSI será usada
para propor um algoritmo de modulação de espaço vetorial, empre-
gando transformações de coordenadas e o sequenciamento dos estados
de comutação disponíveis. Este algoritmo será simulado, e parte dele
implementado em um controlador digital de sinais (DSC), a fim de
obter resultados experimentais em um protótipo de 2,2 kW.
O sistema de acionamento, composto pelo estágio de entrada CC-
CC, pelo 5L-CSI e por um motor síncrono a imãs permanentes (MSIP),
será modelado no Capítulo 4. A partir dos conceitos de valores médios
quase instantâneos e da transformação de sistema de coordenadas, serão
determinadas as funções de transferência para o projeto das malhas
de controle de corrente e de velocidade da máquina. Posteriormente,
os resultados experimentais do controle da corrente de entrada serão
obtidos no protótipo do conversor. Testes iniciais, e as dificuldades
encontradas para o acionamento de um MSIP de 1 kW, também serão
apresentas neste capítulo.
O estudo das perdas de um 5L-CSI de maior potência (12 kW),
será mostrado no Capítulo 5. Para isso, será considerada uma apli-
cação de propulsão elétrica, para um barco de pequeno porte, o qual
seria alimentado com um banco de baterias de baixa tensão (96 V).
Os métodos necessários para o cálculo das perdas por condução e por
comutação nos interruptores serão discutidos e empregados posterior-
mente para estimar as curvas de rendimento do sistema, em função da
velocidade do motor.
Por fim, serão apresentadas as conclusões finais no Capítulo 6,
buscando resumir todo o conhecimento adquirido neste trabalho, além
de propor novos questionamentos e ideias para trabalhos futuros. Al-
gumas deduções de equações do algoritmo de modulação vetorial, e um
estudo sobre o projeto de MSIP com bobinagem concentrada, serão
apresentados nos apêndices subsequentes.
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2 Inversor Cinco Níveis em
Corrente (5L-CSI)
Neste capítulo será abordada a estrutura de potência que é o
foco deste trabalho, sendo composta por um estágio de entrada CC-CC
e por um inversor trifásico cinco níveis em corrente (5L-CSI). O es-
tudo do estágio inversor será feito com base em uma análise vetorial da
estrutura, onde serão apresentadas restrições e alguns exemplos de es-
tados de comutação do 5L-CSI. As técnicas de modulação encontradas
na literatura também serão descritas, dando ênfase para a simulação e
comparação entre dois métodos de modulação do tipo PWM.
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2.1 Estrutura de Potência
Na Figura 9 apresenta-se a estrutura de potência avaliada neste
trabalho, sendo composta por um estágio de entrada CC-CC, seguido
pelo inversor trifásico cinco níveis em corrente. A estrutura do inver-
sor é oriunda da célula multinível em corrente paralela, apresentada
na Seção 1.3. Esta topologia foi escolhida devido à característica de
associação paralela de inversores três níveis em corrente (3L-CSI), vi-
sando posteriormente explorar um possível modo de operação interca-
lado entre eles. Os interruptores de potência empregados no 5L-CSI
devem obrigatoriamente serem interruptores bidirecionais em tensão,
tal como IGBTs com capacidade de bloqueio reverso (RB-IGBT) ou
obtidos através de associação em série de um diodo com um MOSFET
ou IGBT comum.
2.1.1 Fonte de corrente de entrada
A característica de fonte de corrente de entrada (iin) é propor-
cionada pelo indutor acoplado Lin, estando os enrolamentos simetrica-






























Figura 9 – Estrutura de potência em estudo, composta pelo estágio de
entrada CC-CC e pelo inversor trifásico cinco níveis em corrente.
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com acoplamento magnético direto.
Por sua vez, a divisão da fonte de corrente será realizada pelos
indutores inversamente acoplados, os quais passam a ser denominados
como transformadores de interfase (Ti), apresentando um fluxo magné-
tico médio nulo no interior do núcleo. Segundo [60], o transformador
de interfase é um autotransformador, ou um conjunto de indutores
mutuamente acoplados, que possibilita a operação paralela de dois ou
mais grupos de comutação deslocados em fase, através do acoplamento
magnético entre os enrolamentos colocados em um mesmo núcleo.
É importante destacar que a ideia de separar os indutores em
componentes com acoplamento direto ou inverso vem sendo proposta
como uma alternativa para se diminuir o volume e perdas nos elementos
magnéticos [61], pois permite otimizar ambas as características através
da escolha de materiais magnéticos adequados para cada finalidade.
Neste caso, os núcleos de pó de ferro ou de material amorfo são utiliza-
dos com acoplamento direto, onde existe o armazenamento de energia,
e os núcleos de ferrite ou de material nanocristalino são empregados
para acoplamento inverso, onde há fluxo direto de energia.
2.1.2 Estágio de entrada CC-CC
Para controlar o fluxo de potência e proporcionar que o circuito
inversor seja bidirecional em energia, será utilizado o estágio de entrada
CC-CC visto na Figura 9. Neste caso os interruptores Sa e Sb são repre-
sentados por MOSFETS, pois são os componentes com menores perdas
por condução para a aplicação em questão, que envolve valores da ten-
são de bateria da ordem de 96-200 V (valores relacionados à tensões de
alimentação de sistemas de propulsão para veículos de pequeno porte).
O estágio de entrada apresenta quatro estados de comutação,
mostrados na Figura 10. Considerando que a carga do inversor seja
um motor, em situações de baixa velocidade, quando a força contra-
eletromotriz induzida (BEMF) apresenta um valor inferior à tensão da
bateria, o estágio de entrada opera entre os estados I-II ou I-III durante
a tração da máquina. Dessa forma, controla-se a razão cíclica dos
interruptores Sa e Sb, o que resulta na variação do valor médio da tensão
vin e no controle do valor médio da corrente de entrada. Na ocorrência
de frenagem dinâmica, o estágio de entrada opera entre os estados II-
IV e III-IV, invertendo a polaridade da tensão vin, permitindo que a
energia da máquina seja regenerada para a bateria sem que o sentido
de iin seja alterado. Em situações de alta velocidade da máquina,

































































Figura 10 – Estados de comutação do estágio de entrada CC-CC - (I)-
(II) ou (I)-(III): estados utilizados para a situação de tração do motor;
(II)-(IV) ou (III)-(IV): estados utilizados para a regeneração de energia.
quando a BEMF é superior à tensão da bateria, Sa e Sb mantêm-se em
condução (estado I) para a tração do motor, ou bloqueados (estado IV)
para a regeneração de energia. Nesta situação, o controle do fluxo de
potência é feito através da variação do índice de modulação do estágio
inversor [31, 62]. O método de modulação e controle do estágio de
entrada será apresentado posteriormente na Seção 4.
2.1.3 Análise estática do estágio inversor
A estrutura de potência vista na Figura 9 pode ser simplificada,
se for considerado que, em regime permanente, os interruptores Sa e
Sb estarão sempre conduzindo e que a corrente de entrada apresenta
reduzida ondulação, dividindo-se igualmente pelas bobinas dos trans-
formadores de interfase. Dessa forma, a fonte de tensão de entrada
e os elementos magnéticos passam a ser representados por fontes de
corrente, conforme exibido na Figura 11.
No caso das tensões e correntes de saída do inversor, estas são
variáveis no tempo e constituídas por componentes de alta e baixa
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Figura 11 – Representação idealizada em regime permanente do inver-
sor cinco níveis em corrente.
frequência. Porém, assumindo que as componentes de alta frequência
da corrente de saída circulam pelos capacitores de filtragem, as tensões
e as correntes na carga passam a ser representadas por fontes senoidais.
Assim, utilizando os valores de pico da tensão e da corrente de
fase (Vˆx,o e Iˆx,o respectivamente), as grandezas de saída do inversor
são definidas nas equações (2.1)-(2.3), com base nas suas componentes
fundamentais de frequência (ωo).
〈ia,o〉 = Iˆx,o cos (ωot) ; 〈va,o〉 = Vˆx,o cos (ωot+ ψv) (2.1)


























Definindo em (2.4) o fator de deslocamento (Fd) a partir do
ângulo de defasagem existente entre a tensão e a corrente de saída (ψv)
Fd = cos (ψv) , (2.4)
e considerando um sistema trifásico equilibrado, onde toda a potência
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Por sua vez, reescrevendo (2.5) a partir do valor eficaz da tensão



















0 ≤Mi ≤ 1, (2.8)
e substituindo-o na equação (2.7), obtém-se (2.9), que representa o ga-
nho de tensão (Gv) proporcionado pelo inversor de corrente, operando











Utilizando (2.9), apresenta-se na Figura 12 o comportamento
do ganho de tensão do conversor, para diferentes valores de índice de
modulação e do fator de deslocamento. Observa-se que a estrutura
apresenta um ganho mínimo, o qual cresce na medida em que se reduz
o índice de modulação. Isto caracteriza o inversor de corrente como
um conversor elevador de tensão, capaz de apresentar um valor eficaz
da tensão de saída maior que a tensão de alimentação. É importante
ressaltar que o valor de Fd depende dos valores dos capacitores de saída
empregados e do ponto de operação e parâmetros da carga.
2.1.4 Restrições dos estados de comutação do 5L-CSI
Diferentemente das restrições encontradas nos inversores de ten-
são, onde os interruptores comutam de maneira complementar para
evitar a ocorrência de curto-circuito na fonte de tensão de entrada,
nos inversores de corrente a condução simultânea por interruptores de
mesma fase é necessária e faz parte da operação normal do conversor,
correspondendo à etapa de acumulação de energia nos indutores de
entrada.
Entretanto, no 5L-CSI é necessário garantir que sempre exista
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um caminho para a circulação das correntes, evitando a ocorrência de
sobretensões nos interruptores, ocasionadas pela abertura de circuitos
indutivos. Assumindo então que os interruptores do circuito são divi-
didos em quatro grupos com um interruptor em cada fase, estes podem
ser identificados da forma Sfg, onde f = {A,B,C} corresponde ao
identificador de fase e g = {1 . . . 4} ao identificador de grupo.
Definem-se então funções de comutação (sfg) para cada inter-
ruptor controlado como sendo:
sfg =
{
1 se Sfg está conduzindo
0 se Sfg está bloqueado
(2.10)
Assim, para que as restrições descritas anteriormente sejam aten-
didas, é necessário que para todos os grupos a expressão 2.11 seja válida
em qualquer instante de tempo.
∑
f
sfg = 1 onde sfg ∈ {0, 1} , f ∈ {A,B,C} , g ∈ {1, 2, 3, 4}
(2.11)
Dessa forma, cada estado de comutação apresentará sempre qua-










Figura 12 – Curvas de ganho estático de tensão (Gv) proporcionadas
pelo inversor de corrente, em função do índice de modulação (Mi) e
considerando diferentes valores do fator de deslocamento (Fd).
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caminhos para as fontes de corrente com valor igual a Iin/2.
2.2 Representação vetorial
Considerando as restrições apresentadas para os estados de co-
mutação, o 5L-CSI possui oitenta e um estados de comutação válidos
(En), os quais estão descritos no Apêndice A. Estes estados de comuta-
ção são representados segundo a forma (2.12), indicando qual interrup-
tor de cada fase encontra-se em condução nos quatro possíveis grupos.
En = [f1, f2, f3, f4] onde f1..4 ∈ {A,B,C} , n ∈ {01, 02, . . . 81} (2.12)
Tomando arbitrariamente como exemplo o estado de comutação
19, representado por (2.13), obtém-se o circuito mostrado na Figura 13,
estando as grandezas representadas na sua forma instantânea. Observa-
se que a fase a apresenta um valor de corrente ia,o = +Iin/2, a fase b
apresenta ib,o = 0 (devido ao curto-circuito formado pelos interruptores
SB2 e SB3) e pela fase b circula uma corrente ic,o = −Iin/2.
E19 = [A,B,B,C] (2.13)
Contudo, a interpretação sobre o funcionamento do conversor
pode ser realizada através de uma caracterização vetorial da estrutura,
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Figura 13 – Representação de um estado de comutação do inversor
cinco níveis em corrente.
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referência estacionário de duas variáveis. Utilizando então a transfor-
mação αβ definida em [24] e reescrita em (2.14), obtém-se um vetor de







+j 2pi3 + io,C(t)e
+j 4pi3
]
= iα,o + jiβ,o (2.14)
No caso do estado de comutação tomado como exemplo, os va-

































Lembrando que ejθ = cos (θ)+j sin (θ), o vetor pode ser reescrito









Aplicando o mesmo procedimento a todos os estados de comuta-
ção possíveis, obtêm-se dezenove vetores distintos, os quais serão nor-
malizados em função de Iin e definidos conforme a expressão (2.17).
Utilizando todos os vetores possíveis, obtém-se o diagrama vetorial
apresentado na Figura 14.
~Ik = I¯α,o + jI¯β,o onde k ∈ {00, 01, . . . 18} (2.17)
Na Figura 14 também são apresentados os estados de comutação
que formam cada vetor, sendo que o vetor 00 apresenta o maior número
de estados de comutação redundantes, redundância esta que diminui
quanto maior for a magnitude do vetor. Observa-se também que a
estrutura MCSI estudada possui um mapa de vetores semelhante ao de
um inversor de tensão de três níveis, quando gerado a partir das tensões
de linha de saída.







Figura 14 – Mapa normalizado de vetores do inversor 5 níveis em cor-
rente, com os seus respectivos estados de comutação.
2.3 Classificação dos Vetores
Os vetores do 5L-CSI podem ser classificados, de acordo com a
sua magnitude no diagrama vetorial, em vetores longos, médios, curtos
ou nulo [24], apresentando influências distintas quanto às ondulações
e equilíbrio das correntes de entrada. Sabendo que um determinado
vetor pode ser gerado por diferentes estados de comutação, serão apre-
sentados alguns circuitos simplificados, empregando os elementos mag-
néticos e as tensões instantâneas aos quais estarão submetidos, visando
caracterizar a influência que os estados de comutação apresentam no
funcionamento da estrutura. Neste caso, será considerado que os trans-
formadores de interfase apresentam acoplamento magnético unitário e
enrolamentos com o mesmo número de espiras, proporcionando tensões
iguais em cada bobina de Ti1 ou Ti2. Será adotado também que as
tensões envolvidas mantêm-se constantes na ocorrência de cada estado





































































Figura 15 – Representação simplificada dos estados de comutação 66
(a) e 81 (b), responsáveis por gerar os vetores longos 08 e 18.
de comutação, implicando na variação da corrente de entrada e nas
bobinas dos transformadores de interfase.
2.3.1 Vetores longos
Correspondem aos vetores de número 08, 10, 12, 14, 16 e 18 da
Figura 14, sendo gerados por apenas um único estado de comutação e
proporcionando os máximos e mínimos valores das correntes de saída.
Na Figura 15 são apresentados os estados de comutação 66 e 81,
os quais dão origem aos vetores 08 e 18 respectivamente. Observa-se
que para estes estados de comutação (assim como para os demais es-
tados geradores de vetores longos) os transformadores de interfase são
submetidos a tensões nulas, o que implica na inexistência de derivadas
de corrente (na indutância magnetizante) geradas por estes vetores, não
sendo capazes de interferir no equilíbrio das correntes nos transforma-
dores de interfase.
2.3.2 Vetores médios
Correspondem aos vetores de número 07, 09, 11, 13, 15 e 17
da Figura 14, sendo cada um gerado por dois estados de comutação
distintos. Observa-se que o módulo normalizado dos vetores médios é
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Figura 16 – Representação simplificada dos estados de comutação 64
(a) e 65 (b), responsáveis por gerar o vetor médio 07.
igual a 1, sendo estes vetores responsáveis por delimitar o máximo raio
de trajetória circular inscrita no mapa vetorial.
Analisando a Figura 16, onde estão representados os estados de
comutação que originam o vetor 07, constata-se que os enrolamentos
de Ti1 são submetidos a tensões nulas, enquanto que os de Ti2 estão
expostos a um determinado valor de tensão no estado 64 (Figura 16(a))
e a um valor complementar no estado 65 (Figura 16(b)). Dessa forma,
é possível concluir que o vetor 07 é capaz de interferir no equilíbrio
das correntes do transformador de interfase Ti2 sem afetar Ti1, gerando
derivadas positivas ou negativas de corrente nas bobinas de Ti2, depen-
dendo da polaridade da tensão ou do estado de comutação escolhido.
O comportamento descrito para o vetor 07 é visto também nos vetores
médios 11 e 15. No caso dos vetores 09, 13 e 17 ocorre o contrário,
sendo Ti2 submetido a uma tensão nula, enquanto que Ti1 apresenta
valores positivos ou negativos de tensão.
2.3.3 Vetores curtos
Correspondem aos vetores 01 à 06 da Figura 14, sendo cada
um gerado por oito estados de comutação distintos. Nas figuras 17
e 18 são apresentados os estados geradores do vetor 01, os quais serão
tomados como exemplo, refletindo as situações topológicas que ocorrem
nos outros estados de comutação que geram os demais vetores curtos.
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Figura 17 – Representação simplificada dos estados de comutação 16
(a), 17 (b), 21 (c) e 23 (d) responsáveis por gerar o vetor curto 01.
Dentre os estados de comutação possíveis, quatro deles apre-
sentam características semelhantes aos dos vetores médios, conforme é
visto na Figura 17. Observa-se que para os estados 16 e 17 (Figuras
17(a) e 17(b)) os enrolamentos de Ti1 são submetidos a tensões nu-
las, enquanto os de Ti2 apresentam tensões complementares entre os
dois estados. No caso das Figuras 17c e 17d, onde estão representados
os estados 21 e 23, ocorre o inverso, com presença de tensão em Ti1
e não em Ti2. Dessa forma, a ocorrência de derivadas de corrente e
consequente atuação no equilíbrio dos valores médios pode ser feita de
maneira independente para cada transformador de interfase.
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Figura 18 – Representação simplificada dos estados de comutação 18
(a), 19 (b), 20 (c) e 22 (d) responsáveis por gerar o vetor curto 01.
Por outro lado, nos estados 18, 19, 20 e 22 da Figura 18 ocorrem
quatro possíveis combinações de tensões aplicadas aos transformadores
de interfase, sendo estas tensões complementares entre os estados 18 e
19 (Figuras 18(a) e 18(b)) ou entre os estados 20 e 22 (Figuras 18(c)
e 18(d)). Com isso, é possível interagir simultaneamente com as cor-
rentes em Ti1 e Ti2, além de possibilitar que o valor médio em regime
permanente das tensões nos transformadores de interfase sejam nulos,
evitando que uma determinada modulação pudesse levá-los à saturação.
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2.3.4 Vetor nulo
Corresponde ao vetor 00 da Figura 14, implicando apenas na
acumulação de energia no indutor de entrada, não existindo circulação
de corrente pela carga.
O vetor nulo pode ser gerado por quinze estados de comutação
distintos, onde três estados proporcionam tensão nula nos dois trans-
formadores de interfase (conforme o estado de comutação 01 visto na
Figura 19(a)). Os demais ocasionam diversos valores possíveis de ten-
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Figura 19 – Representação simplificada dos estados de comutação 01
(a) e 02 (b), responsáveis por gerar o vetor nulo.
2.3.5 Observações
Apesar de terem sido discutidos apenas alguns estados de comu-
tação, as características topológicas de conexões entre os transformado-
res de interfase e as tensões de saída irão se repetir nos demais estados
de comutação, onde, apesar de envolverem tensões de linha distintas,
apresentarão valores instantâneos iguais a cada 120o, devido à simetria
do sistema trifásico.
Contudo, a ação dos estados de comutação na busca por equi-
líbrio dos valores médios de corrente está atrelada às polaridades das
tensões aplicadas aos transformadores de interfase, as quais variam no
tempo (devido à característica alternada da tensão de saída) e depen-
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dem do fator de deslocamento da carga. Dessa forma, é necessário
conhecer a polaridade da tensão de saída para saber se o estado de
comutação utilizado implicará no aumento ou na redução da corrente
em uma determinada bobina de Ti1 ou Ti2 [47–49].
Outra constatação interessante é que o valor da tensão Vpn, en-
tre os indutores de entrada e os transformadores de interfase, sempre
será o mesmo para um determinado vetor, independente do estado de
comutação utilizado. Assim, sabendo que a ondulação de Lin está li-
gada à diferença de tensão entre Vin e Vpn, é possível obter ondulações
de corrente de entrada semelhantes, envolvendo diferentes estados de
comutação, que hipoteticamente poderiam ser escolhidos de tal forma
a minimizar o número de comutações dos interruptores.
2.4 Técnicas de Modulação
As principais técnicas de modulação identificadas na literatura,
para conversores 3L-CSI, 5L-CSI ou para retificadores multiníveis em
corrente, podem ser reunidas em quatro grupos:
1. Modulação de eliminação seletiva de harmônicas (SHE): visa a
eliminação de harmônicas de baixa frequência nas correntes de
saída do CSI, através do cálculo dos ângulos de comutação dos
interruptores [63]. É empregada em conversores de média tensão
e altas potências, que operam com baixa frequência de comutação
[24,64]. Esta técnica não será abordada neste trabalho.
2. Modulação por controle de carga: método de modulação sem sinal
portador, proposto inicialmente em [65], e baseado no princípio
dual da modulação para VSI por controle direto de fluxo ou de
torque eletromagnético [66,67]. Para o CSI, a variável de controle
é a integral da corrente comutada, ou seja, a variação da carga
acumulada nos capacitores de saída do inversor. Por sua vez, as
componentes d e q da carga acumulada, servem de entradas para
dois comparadores por histerese. Os resultados destes compara-
dores definem os estados de comutação que devem ser utilizados,
buscando manter a variação da carga dentro de uma região de erro
aceitável e suficiente para seguir a trajetória circular do vetor de
referência de corrente de saída do conversor [68]. Uma aplicação
desta modulação em retificadores multiníveis em corrente é vista
em [56]. O fato deste tipo de modulação empregar estados de co-
mutação sem sequências pré-definidas, resulta em frequências de
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comutação variáveis, dificultando o uso desta técnica para explo-
rar o modo de operação intercalado para o 5L-CSI. Dessa forma,
esse método de modulação não será abordado neste trabalho.
3. Modulação de espaço vetorial: modulação baseada na utilização
direta e ordenada dos vetores do conversor. Os tempos de atu-
ação dos vetores são calculados para seguir a trajetória circular
do vetor de referência. Já os estados de comutação, que geram
estes vetores, são escolhidos para atender a necessidades específi-
cas (diminuição da tensão de modo comum, equilíbrio dos valores
médios de corrente, modo de operação intercalada). Essa técnica
de modulação será abordada em maiores detalhes na Seção 3.
4. Modulação PWM baseada em portadoras: busca aproveitar os
mecanismos tradicionais de geração de pulsos de comando utili-
zados nos inversores de tensão, os quais são obtidos pela compara-
ção entre um sinal modulante de baixa frequência com um sinal
portador de alta frequência. Contudo, é necessário que os pul-
sos gerados sejam adaptados para o inversor de corrente, visando
atender às restrições dos estados de comutação apresentados na
Seção 2.1.4. As primeiras implementações de modulações por lar-
gura de pulso para CSI empregavam sinais modulantes trapezoi-
dais, visando aplicações de altas potências [51, 69]. Atualmente,
dois métodos tem sido utilizados para a geração de pulsos PWM
para inversores de corrente em alta frequência, sendo apresenta-
dos a seguir.
2.4.1 Método 1 - Transformação bilogic-trilogic
A transformação bilogic-trilogic foi proposta inicialmente em [70]
como uma alternativa para viabilizar a modulação de um retificador de
corrente trifásico, sendo que resultados semelhantes podem ser obtidos
mediante o uso do circuito combinacional apresentado em [71]. Poste-
riormente, diversos trabalhos relacionados a inversores de corrente têm
utilizado esse tipo de transformação como ferramenta para aproveitar
o uso de modulações para VSIs em CSIs [47,48,55,72].
A ideia da transformação é exemplificada na Figura 20(a) e con-
siste em converter as sequências de pulsos de dois estados (bilogic), que
comandam o interruptor superior (Xn = +1) ou o interruptor inferior
(Xn = −1) de cada braço de um VSI, para pulsos com três estados (tri-
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logic), onde o interruptor superior pode estar em condução (Yn = +1),
ou o interruptor inferior (Yn = −1) ou os dois interruptores de um
mesmo braço inversor estarão em condução ou bloqueados (Yn = 0),
situação esta que não ocorre nos inversores de tensão.
O mapeamento dos pulsos de dois estados para pulsos de três es-
tados é obtido por meio da relação apresentada em (2.18), dando origem
a sete possíveis situações vistas na Tabela 1. Observa-se que a situação
onde Ya,b,c=0 (vetor nulo) está relacionada a três estados de comutação
distintos (D, E, F), sendo que a escolha de qual destes estados é o mais
adequado para ser utilizado depende do estado de comutação anterior,
visando minimizar o número de comutações necessárias. Esta restrição









 onde X1,2,3 ∈ {−1, 1}
Ya,b,c ∈ {−1, 0, 1}
(2.18)
Tabela 1 – Estados de comutação do inversor de corrente proporcio-
nados pela transformação bilogic-trilogic. Destaca-se os respectivos
interruptores superiores e inferiores que estão em condução (•) ou blo-
queados (◦), pertencentes a um dos estágios inversores da Figura 11.
Bilogic Trilogic Super. Infer.
X1 X2 X3 Ya Yb Yc SA1 SB1 SC1 SA3 SB3 SC3 Estados
+1 +1 −1 0 +1 −1 ◦ • ◦ ◦ ◦ • 1
+1 -1 +1 +1 −1 0 • ◦ ◦ ◦ • ◦ 2
+1 −1 −1 +1 0 −1 • ◦ ◦ ◦ ◦ • 3
−1 +1 +1 −1 0 +1 ◦ ◦ • • ◦ ◦ 4
−1 +1 −1 −1 +1 0 ◦ • ◦ • ◦ ◦ 5
−1 −1 +1 0 −1 +1 ◦ ◦ • ◦ • ◦ 6
+1 +1 +1 0 0 0
• ◦ ◦ • ◦ ◦ 0 / D
◦ • ◦ ◦ • ◦ 0 / E
−1 −1 −1 ◦ ◦ • ◦ ◦ • 0 / F
No caso da utilização desta técnica na modulação do 5L-CSI,
são necessários dois sinais portadores defasados em 180◦ (cf. Figura
21), com o intuito de obter um modo intercalado de operação para o
inversor. Os blocos de mapeamento de pulsos, indicados na Figura 21,
correspondem à implementação da Tabela 1.













Figura 20 – (a) Transformação de pulsos de dois estados (X1, X2, X3)
para pulsos de três estados (Ya, Yb, Yc); (b) sequência de transições
entre os estados de comutação, considerando a escolha ideal dos estados






































Figura 21 – Diagrama de blocos para modulação do 5L-CSI, utilizando
o mapeamento de pulsos da transformação bilogic-trilogic.
2.4.2 Método 2 - Sinal modulador modificado
Outra forma de realizar a modulação do 5L-CSI é modificar o
sinal modulador utilizado no processo de comparação com o sinal porta-
dor. Essa técnica tem sido empregada em retificadores tipo buck [73,74]
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mas pode também ser utilizada em inversores de corrente.
Na Figura 22 apresenta-se o diagrama de blocos desta técnica de
modulação, onde, a partir de sinais de referência de corrente senoidais,
são gerados os sinais moduladores i1,r e i2,r. Baseado na identificação
dos sextantes (S), e nos módulos dos sinais de referência, os sinais i1,r
e i2,r são formados, conforme descrito na Tabela 2. Estes sinais são
posteriormente comparados com dois sinais portadores do tipo “dente
de serra”, defasados em 180◦, originando o sinais PWM P1,a . . . P4,b.
Por sua vez, os pulsos PWM são direcionados para cada interruptor do
5L-CSI de acordo com o sextante, seguindo a distribuição da Tabela 2.
Os interruptores que não recebem pulsos mantêm-se bloqueados.
Algumas formas de onda envolvidas neste processo de modulação
estão representadas na Figura 23. É importante informar que a lógica
de comparação dos sinais i1,r e i2,r com o sinal portador, pode ser
realizada de diferentes maneiras, gerando diferentes tipos de sequências
PWM. As formas de onda apresentadas na Figura 23 são baseadas na



































































Figura 22 – Diagrama de blocos para modulação do 5L-CSI, utilizando
os sinais moduladores i1,r e i2,r (Método 2).
2.4.3 Simulações
Para analisar os resultados proporcionados pelas duas técnicas de
modulação PWM, serão realizadas algumas simulações considerando as
especificações apresentadas na Tabela 3. O intuito destas especificações
é viabilizar posteriormente a construção de um protótipo para validar



































































Figura 23 – Formas de onda do processo de modulação, utilizando os
sinais moduladores i1,r e i2,r (Método 2) - (a), (b) sinais modulan-
tes originais; (c), (d) indicação do sextante; (e), (f) sinais modulantes
modificados, explicitando em (f) os sinais portadores utilizados; (g)-(j)
pulsos de comando gerados.
Tabela 2 – Construção dos sinais moduladores i1,r e i2,r e distribuição
dos sinais PWM para os interruptores.
S Moduladora Distribuição dos pulsos
i1,r i2,r P1,a P2,a P3,a P4,a P1,b P2,b P3,b P4,b
1 |ib,r| |ia,r| SB3 SC3 SC1 SA1 SB4 SC4 SC2 SA2
2 |ia,r| |ic,r| SA1 SB1 SB3 SC3 SA2 SB2 SB4 SC4
3 |ic,r| |ib,r| SC3 SA3 SA1 SB1 SC4 SA4 SA2 SB2
4 |ib,r| |ia,r| SB1 SC1 SC3 SA3 SB2 SC2 SC4 SA4
5 |ia,r| |ic,r| SA3 SB3 SB1 SC1 SA4 SB4 SB2 SC2
6 |ic,r| |ib,r| SC1 SA1 SA3 SB3 SC2 SA2 SA4 SB4
experimentalmente a estratégia de modulação que será proposta no
capítulo seguinte. Será considerado que os interruptores do estágio de
entrada encontra-se em condução permanente, ou seja, o estágio de
entrada CC-CC não apresenta comutação em alta frequência e o valor
médio da tensão vin é igual ao valor de vbat.
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Tabela 3 – Especificações utilizadas para as simulações do 5L-CSI.
Parâmetro Valor
Tensão da bateria (Vbat) 200 V
Indutor de entrada (Lin) 125 µH
Transformadores de interfase (Ti) 3,0 mH
Valor eficaz da tensão de linha na carga (V efll,o) 220 V
Rendimento do inversor (ηinv) 96%
Índice de modulação (Mi) 0,72
Frequência do sinal portador (ft) 20,16 kHz
Frequência do sinal modulador (fm) 60 Hz
Fator de deslocamento na carga (Fd) 1,0
Potência de saída do inversor (Po,inv) 2,2 kW
Capacitores de saída do inversor (Co) 10 µF
Na Figura 24 apresentam-se os resultados de simulação obtidos
em regime permanente, considerado o Método 1 (transformação bilogic-
trilogic com moduladoras senoidais) e a estrutura de modulação apre-
sentada na Figura 21. Observa-se na Figura 24(a) o equilíbrio adequado
das correntes nas bobinas dos transformadores de interfase, tendo em
vista que não são consideradas variações paramétricas das resistências
nos interruptores ou nos condutores. Dessa forma, na Figura 24(c)
percebe-se os cinco níveis da corrente de saída (ia,o). Tomando como
referência a corrente iSA1 da Figura 24(c), os interruptores apresentam
intervalos de condução ou bloqueio constantes, além de instantes em
que apresentam comutações.
Analisando nas figuras 24(d) e 24(f) os detalhes em alta frequên-
cia das correntes, observa-se que apesar dos pulsos de corrente de iSA1
serem assimétricos, é possível concluir que tanto iin quanto ia,o pos-
suem um período de ondulação igual ao período de comutação (Tsw).
Além disso, Tsw representa a metade do período do sinal portador, ou
seja, o uso da modulação PWM com a transformação bilogic-trilogic
duplica a frequência de comutação dos interruptores se comparado ao
processo tradicional de modulação para VSIs. Verifica-se também a
ocorrência alternada de pulsos de tensão nos transformadores de inter-
fase, conforme a Figura 24(e), sendo que na Figura 24(f) fica evidente
que o valor médio de tensão aplicado em um período de comutação é
nulo. Conforme esperado, na Figura 24(g) observa-se que a atuação
dos capacitores de saída como filtros proporciona tensões de saída pra-
ticamente senoidais, porém, existe a presença de uma tensão de modo
Técnicas de Modulação 81
comum (vNO) significativa entre o terminal neutro da carga e o ponto
médio da tensão de bateria.
Considerando o Método 2 e a estrutura de modulação vista na
Figura 22, são apresentadas na Figura 25 as formas de onda obtidas.
Observa-se na Figura 25(c) a melhor distribuição dos cinco níveis da
corrente ia,o (quando comparado à Figura 24(c)), não existindo o re-
torno da corrente pulsada ao nível zero, na região de pico de ia,m. Ana-
lisando as figuras 25(b) e 25(d), constata-se que na ocorrência de um
período da corrente no interruptor (iSA1) ocorrem dois períodos de on-
dulação em iin e dois períodos da corrente pulsada em ia,o. Portanto,
este método de modulação viabiliza o modo de operação intercalado
para o 5L-CSI, proporcionando que a frequência de operação dos ele-
mentos passivos seja o dobro da frequência de comutação. Comparada
à Figura 24(g), a tensão de modo comum gerada pelo Método 2 é signifi-
cativamente menor, conforme é observado na Figura 25(g). Na Tabela 4






























































iin ip,1 ip,2 in,1 in,2 
iSA1 ia,o ia,m 
vTi1 vTi2 
vab,o vbc,o vca,o vNO 
Tsw iin ip,1 ip,2 in,1 in,2 
iSA1 ia,o ia,m 
vTi1 vTi2 
vab vbc vca vNO 
Tempo [ s ] Tempo [ s ]
Figura 24 – Resultados de simulação (global e localmente) do 5L-CSI,
utilizando o Método 1 (transformação bilogic-trilogic) - (a), (b) cor-
rente de entrada (iin) e nos transformadores de interfase (ip,1 . . . in,2);
(c), (d) correntes em um dos interruptores (iSA1), em uma das fases de
saída (ia,o) e na carga (ia,m); (e), (f) Tensões nas bobinas dos trans-
formadores de interfase (vTi1, vTi2); (g), (h) Tensões de linha na carga
(vll,o) e tensão de modo comum (vNO).
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os dois métodos de modulação simulados.
Na Figura 26 são apresentados os espectros harmônicos norma-
lizados de algumas grandezas do inversor. As principais componentes
harmônicas estão concentradas em valores de frequência que correspon-
dem a múltiplos do dobro da frequência do sinal portador (2ft). Nos
espectros de Iˆa,o das figuras 26(a) e 26(b), observa-se que o Método 2
proporciona um espalhamento espectral das componentes harmônicas
do sinal, reduzindo o valor de pico nas frequências múltiplas de 2ft,
quando comparado ao Método 1.
2.4.4 Interpretação vetorial
Mediante a transformação de coordenadas definida na equação
2.14, encontram-se as componentes normalizadas das correntes de saída

















































Tempo [ s ] Tempo [ s ]
iin ip,1 ip,2 in,1 in,2 iin ip,1 ip,2 in,1 in,2 
iSA1 ia,o ia,m iSA1 ia,o ia,m 
vTi1 vTi2 vTi1 vTi2 













Figura 25 – Resultados de simulação (global e localmente) do 5L-CSI,
utilizando o Método 2 (sinal modulador modificado) - (a), (b) corrente
de entrada (iin) e nos transformadores de interfase (ip,1 . . . in,2); (c),
(d) correntes em um dos interruptores (iSA1), em uma das fases de
saída (ia,o) e na carga (ia,m); (e), (f) Tensões nas bobinas dos trans-
formadores de interfase (vTi1, vTi2); (g), (h) Tensões de linha na carga
(vll,o) e tensão de modo comum (vNO).









































































Figura 26 – Espectro harmônico em valores de pico, utilizando modu-
lação PWM baseada no Método 1 (a) e no Método 2 (b). Corrente de
saída do inversor (Iˆa,o) e corrente de entrada (Iˆin), normalizadas em
relação ao valor de pico da corrente na carga (Iˆa,m = 8, 8 A). Tensão
de linha de saída (Vˆab) e tensão de modo comum (VˆNO), normalizadas
em relação ao valor de pico da tensão de linha da saída (Vˆll,o = 311 V).
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modulações PWM para o 5L-CSI (conforme as figuras 27(a) e 27(b)
respectivamente).
Observa-se que na Figura 27 os vetores de corrente são iden-
tificados conforme a representação vetorial exibida anteriormente na
Figura 14. A modulação por sua vez, origina estes vetores durante um
determinado intervalo de tempo, e na sequência exemplificada pelas se-
tas tracejadas existentes, criando um vetor resultante de corrente que
descreve uma trajetória circular no plano αβ. Tal vetor resultante cor-
responde às correntes de carga após a transformação de coordenadas.
Por sua vez, as trajetórias circulares, correspondem ao perfil de ondu-
lação das grandezas de saída, estando associadas à distorção harmônica
do sinal disponibilizado à carga.
Apesar do Método 1 de modulação propiciar os resultados es-
perados para a estrutura 5L-CSI em estudo (corrente de saída com
cinco níveis, níveis médios nulos de fluxo nos trafos e tensões senoidais
na carga), observa-se na Figura 27(a) que são utilizados quatro veto-
res para gerar o vetor resultante (ex.: ~I00, ~I01, ~I07 e ~I08), sendo que
pela teoria de modulação vetorial seriam necessários apenas três veto-
res [24]. O vetor excedente neste caso é o vetor nulo (~I00), o qual é o
mais distante da trajetória e acaba por afetar negativamente a opera-
ção do conversor, estando relacionado à distorção harmônica da tensão
de saída, às correntes nos capacitores de filtragem, à tensão de modo
comum e à ondulação da corrente de entrada. Por outro lado, o Método
2 proporciona um melhor funcionamento para a estrutura, envolvendo
apenas os três vetores mais próximos da trajetória circular do vetor
resultante, justificando os melhores resultados na Tabela 4.
2.4.5 Conclusões
A estrutura de potência apresentada proporciona formas de ten-
são e de corrente de saída praticamente senoidais, podendo favorecer
a diminuição da EMI, apesar disso não ter sido avaliado experimen-
talmente. Além disso, baseado na proposta apresentada em [62], o
conjunto conversor CC-CC mais o 5L-CSI poderiam operar também
como carregador de baterias, quando os terminais de saída fossem des-
conectados da carga e conectados à rede elétrica.
Através da redução do índice de modulação, o 5L-CSI proporci-
ona tensões de saída maiores que a tensão de entrada. Esta caracterís-
tica é interessante para estender a faixa de velocidade de operação de
motores elétricos, caso valores de tensão da alimentação do conversor

































































Figura 27 – Formas de onda das correntes de saída do inversor (ix,o)
e na carga (ix,m), representadas no sistema de coordenadas αβ e nor-
malizadas em função do valor médio da corrente de entrada (Iin); (a)
empregando o Método 1 de modulação PWM; (b) empregando o Mé-
todo 2 de modulação PWM.
Tabela 4 – Resultados de simulação do 5L-CSI, utilizando dois métodos
de modulação PWM.
Parâmetro Método 1 Método 2
Frequência da ondulação de iin 40,32 kHz 40,32 kHz
Ondulação pico-a-pico de iin 2,2 A 1,35 A
Frequência da tensão vTi1 e vTi2 20,16 kHz 20,16 kHz
Frequência de comutação de SA1 40,32 kHz 20,16 kHz
Valor eficaz de iSA1 3,4 A 3,4 A
Frequência dos pulsos de ia,o 40,32 kHz 40,32 kHz
Valor eficaz de ia,o 7,2 A 6,8 A
Valor eficaz de ia,m 6,0 A 6,2 A
Valor eficaz da corrente em Co 3,9 A 2,6 A
THD de ia,o 63,4% 41,3%
THD de ia,m 1,0% 0,75%
Valor eficaz de vNO - baixa frequência (180 Hz) 70,3 V 14,0 V
Valor eficaz de vNO - alta frequência (40,32 kHz) 30,8 V 29,1 V
Valor eficaz de vNO - total 93,2 V 37,6 V
sejam relativamente baixas [31, 75]. Contudo, a redução do índice de
modulação implica em aumentar o tempo de condução dos interrupto-
res, elevando as perdas por condução no estágio inversor. Observou-
se também que o uso de estados de comutação distintos para gerar
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um mesmo vetor pode ser útil para o equilíbrio dos valores médios
de corrente nos transformadores de interfase. Dependendo da técnica
de modulação empregada, pode ser explorado o modo intercalado de
operação para o conversor, permitindo a redução das ondulações nas
correntes de entrada, nas tensões de saída e no valor eficaz da correntes
nos capacitores de filtragem.
3 Proposta de Modulação Vetorial
para o 5L-CSI
A modulação de espaço vetorial (SVM - Space Vector Modula-
tion) foi proposta na metade dos anos 80, apresentando significativas
vantagens no acionamento de motores a partir de inversores de tensão,
sobretudo com relação à redução do conteúdo harmônico das correntes
de saída, quando comparada com as modulações PWM naturalmente
ou regularmente amostradas [76–78]. O principal benefício da SVM
está associado à liberdade de atuar diretamente nos vetores e estados
de comutação do conversor, abrindo a possibilidade de se realizar dife-
rentes tipos de otimizações, seja no número de comutações dos inter-
ruptores, na ondulação e frequência de operação dos elementos passivos
ou no conteúdo harmônico das correntes e das tensões de saída. Per-
mite também utilizar todo o barramento de tensão ou de corrente do
conversor (seja um VSI ou CSI respectivamente).
Apesar de ser habitual o uso de transformações αβ ou dq em
conversores estáticos, com o intuito de se implementar o controle veto-
rial de velocidade ou de torque de motores elétricos, é importante sali-
entar que ao final, o comando dos interruptores acaba sendo realizado
por meio de modulações PWM tradicionais (regularmente amostradas),
tendo em vista a existência de hardwares dedicados para tal finalidade
nos atuais controladores digitais de sinais (DSC). Assim, apresenta-se
neste capítulo uma proposta de técnica de modulação de espaço veto-
rial para o inversor cinco níveis em corrente, visando comparar o seu
desempenho com as técnicas de modulação PWM vistas anteriormente.
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3.1 Objetivos
Em se tratando de inversores de corrente, aproveitar os perifé-
ricos de um DSC para a implementação vetorial torna-se um processo
mais complexo, pois além da modificação do sinal modulante é neces-
sário realizar a transformação dos pulsos de comando, visando atender
às restrições dos estados de comutação apresentadas na Seção 2.1.4.
Tomando como exemplo o trabalho apresentado em [49], o qual utiliza
uma estrutura MCSI de cinco níveis do tipo série (Figura 6), foi pro-
posto aproveitar uma modulação vetorial específica (CSVPWM - Cen-
tered Space Vector Modulation), otimizada para a redução do conteúdo
harmônico de uma estrutura multiníveis em tensão do tipo Flying Ca-
pacitor, onde os estados de comutação gerados pelo modulador são ma-
peados para o MCSI através de um hardware adicional, implementado
em lógica programável (FPGA). Neste caso, apesar da estratégia de
modulação vetorial para o MVSI ter sido aproveitada, a necessidade de
um circuito adicional é inevitável, aumentando o custo do sistema, além
dos resultados apresentados não fazerem menção quanto a frequência
de operação dos elementos passivos ou a densidade de potência obtida.
Contudo, apesar de exigir um maior esforço computacional do
DSC na execução dos algoritmos de cálculo, o uso dos conceitos de
modulação vetorial em inversores multiníveis em corrente torna-se algo
pertinente e desafiador, proporcionando conceber estratégias de modu-
lação específicas para tais estruturas. No caso da estrutura MCSI em
estudo, a modulação vetorial permite não apenas evitar o uso de um
hardware adicional, como também garantir o uso adequado dos vetores
e dos estados de comutação [79,80].
Considerando então as melhorias que podem ser efetuadas frente
aos resultados de simulação vistos na Seção 2.4.3 e nas características
de paralelismo existentes na estrutura MCSI em questão, apontam-se
as seguintes funcionalidades desejáveis para a modulação vetorial que
será desenvolvida:
1. Utilizar apenas os três vetores mais próximos da trajetória circu-
lar do vetor resultante, visando gerar correntes e tensões de saída
com baixo conteúdo harmônico;
2. Garantir que a tensão média nos transformadores de interfase seja
nula dentro de um período de amostragem dos vetores, evitando
a existência de valores médios de tensão que possam saturá-los;
3. Proporcionar que a frequência de operação do indutor de entrada
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e dos capacitores de saída seja o dobro da frequência de comutação
dos interruptores controlados, reduzindo os elementos passivos
sem aumentar as perdas de comutação;
4. Aproveitar as características dos estados de comutação para atuar
no equilíbrio dos valores médios de corrente nas bobinas dos trans-
formadores de interfase.
3.2 Algoritmo da Técnica SVM
O objetivo primordial da modulação vetorial consiste em sinte-
tizar um vetor de referência a partir da amostragem dos vetores estáti-
cos do conversor, entendendo-se como “amostragem” o tempo ao qual o
conversor permanecerá em um determinado estado de comutação que
origina o vetor de interesse. Torna-se então necessário calcular o tempo
de amostragem de cada vetor estático, sendo que a soma dos tempos de
amostragem de todos os vetores define o período de amostragem (Ts).
Uma forma interessante para se interpretar e calcular o tempo
de amostragem dos vetores é apresentada em [81], onde utiliza-se a
projeção de vetores para realizar a modulação de inversores multiníveis
em tensão do tipo NPC. Analisando a Figura 28(a), se três vetores
quaisquer forem dispostos no plano αβ, é possível formar uma região
triangular com vértices abc, sendo que o vetor de referência ~i∗ será
definido segundo (3.1), onde ~pa e ~pb são as projeções de~i∗ nos lados do
triângulo. Porém, ~pa e ~pb podem ser representados pelas equações (3.2)
e (3.3), onde pa e pb são os módulos das projeções, p̂a e p̂b são vetores
unitários que indicam a direção e sentido das projeções e ‖~ia −~ic‖ e
‖~ib −~ic‖ são a norma ou comprimentos la e lb dos lados do triângulo,
respectivamente.
~i∗ =~ic + ~pa + ~pb (3.1)
































































Figura 28 – (a) Composição do vetor de referência a partir de três veto-
res arbitrários; (b) Representação do vetor de referência em coordena-
das dq (sistema girante) ou em coordenadas ±pi/6 (sistema estático).
Assim, substituindo (3.2) e (3.3) em (3.1), tem-se que:












































dc = 1− da − db, (3.5)
e multiplicando esses valores por um determinado período de amostra-
gem Ts, determinam-se os tempos de amostragem dos vetores.
Baseado neste cálculo vetorial, na Figura 29 é apresentada uma
visão geral do algoritmo de modulação, mostrando as variáveis de en-
trada e de saída de cada bloco. Os blocos do algoritmo de modulação
serão descritos nas seções seguintes, sendo responsáveis por executar
determinadas operações lógicas e/ou aritméticas que viabilizem, ao fi-
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nal da execução do algoritmo, os sinais de comando sfg para os in-
terruptores de potência da Figura 11. Além disso, são apresentadas
as conexões existentes entre cada bloco, sendo que a direção das setas
indica o sentido do fluxo de informações.
3.3 Normalização e transformação de coordenadas - Bloco 1
Os atuais sistemas de controle vetorial para motores elétricos
ou para injeção de energia na rede elétrica funcionam a partir de va-
riáveis de controle de corrente em eixo direto (i∗d,t) e em quadratura
(i∗q,t). Estas correntes são obtidas através das transformações de Park,
considerando um sistema de referências bidimensional e ortogonal, que
rotaciona em função de um determinado valor de referência angular
(θr). A partir dos sinais i∗d,t e i
∗
q,t obtém-se um vetor de referência
(~i∗), o qual é uma abstração matemática que representa as correntes
sinusoidais de saída do inversor trifásico.
Devido a característica do espaço vetorial do inversor cinco ní-
veis em corrente apresentado na Figura 14, a pesquisa mostrou que a
implementação do processo de modulação poderia ser simplificado se as
varáveis de controle i∗d,t e i
∗
q,t fossem mapeadas para um novo sistema
de coordenadas bidimensional, porém com referencial estático e eixos
dispostos com inclinação de ±pi6 radianos (± 30 graus) em relação ao
eixo α (0 graus) do diagrama vetorial da Figura 14. Essa mudança de
sistema de referências fica mais evidente através da Figura 28(b), onde
observa-se que um mesmo vetor de referência ~i∗ pode ser obtido em
dois sistemas de coordenadas distintos.
Para efetuar a transformação de coordenadas, primeiramente é
necessário normalizar os valores de i∗d,t e i
∗
q,t, visando obter valores nu-
méricos compatíveis com o diagrama vetorial da Figura 14. Os valores
normalizados i¯d,t e i¯q,t são obtidos através das expressões apresentadas
em (3.6), onde Mi corresponde ao índice de modulação especificado















A transformação de coordenadas é então realizada no Bloco 1,
o qual executa a operação algébrica vista em (3.7), representada na
forma matricial. Como resultado, obtém-se as projeções pa e pb no
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Figura 29 – Fluxograma do algoritmo de modulação vetorial para o
inversor cinco níveis em corrente.
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sistema de coordenadas estático ±pi6 , a partir das variáveis no sistema
de coordenadas girante em função de θr. A dedução da matriz de





















) − cos (θr + pi6 )
 . (3.8)
3.4 Determinação do sextante de ~i∗ - Bloco 2
O espaço vetorial apresentado na Figura 14 é dividido em seis
sextantes de 60◦, conforme visto na Figura 30(a). Cada sextante con-
tém seis vetores, os quais serão utilizados para sintetizar o vetor de re-
ferência ~i∗. Para saber quais vetores devem ser utilizados, é necessário
conhecer o sextante real (S) em que o vetor de referência se encontra. A
determinação do sextante do vetor de referência é realizada pelo Bloco
2, a partir da avaliação dos valores das projeções pa e pb em relação às

















































Figura 30 – (a) Divisão do espaço vetorial em seis sextantes de 60◦; (b)
rotação do vetor de referência para o primeiro sextante.
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Tabela 5 – Condições de comparação para determinar o sextante do
vetor de referência.
Condições Sextante (S)
pa ≥ 0 e pb ≥ 0 1
pa < 0 e pb ≥ 0 e pa + pb ≥ 0 2
pa < 0 e pb ≥ 0 e pa + pb < 0 3
pa < 0 e pb < 0 4
pa ≥ 0 e pb < 0 e pa + pb < 0 5
pa ≥ 0 e pb < 0 e pa + pb ≥ 0 6
3.5 Determinação das projeções equivalentes - Bloco 3
Devido à simetria do espaço vetorial do inversor cinco níveis em
corrente e conhecido o sextante S do vetor de referência, todos os cál-
culos do processo de modulação podem ser realizados com relação ao
primeiro sextante, reduzindo o esforço computacional necessário. As-
sim, o vetor de referência deve ser rotacionado para o primeiro sextante,
conforme representado pela Figura 30(b).
A rotação do vetor de referência para o primeiro sextante implica
na determinação das projeções equivalentes p′a e p′b , funcionalidade esta
que é realizada pelo Bloco 3. O Bloco 3 consiste num conjunto de seis
atribuições, definindo o valor das projeções equivalentes p′a e p′b a partir
das projeções originais pa e pb e do valor do sextante S. O conjunto de
atribuições matemáticas do Bloco 3 é deduzido no Apêndice B e está
Tabela 6 – Valores equivalentes no primeiro sextante, das projeções do
vetor de referência.
Sextante (S) Projeções equivalentes
1 pa′ = pa pb′ = pb
2 pa′ = pa + pb pb′ = −pa
3 pa′ = pb pb′ = −pa − pb
4 pa′ = −pa pb′ = −pb
5 pa′ = −pa − pb pb′ = pa
6 pa′ = −pb pb′ = pa + pb
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apresentado na Tabela 6.
A partir das projeções equivalentes p′a e p′b são calculadas as

























3.6 Determinação da região de ~i∗ e das razões cíclica reais -
Bloco 4
Cada sextante apresentado na Figura 30(b) será subdividido em
quatro regiões triangulares menores, compostas por apenas três vetores.
A partir da amostragem destes três vetores será possível sintetizar o
vetor de referência para cada período de amostragem.
Baseado no primeiro sextante, utilizam-se as razões cíclicas equi-
Tabela 7 – Condições de comparação utilizadas para definiar as ra-
zões cílicas reais e os vetores empregados no processo de modulação no
primeiro sextante.
Região (R) Condições Vetores Razões cíclicas reais
I
da
′ ≤ 1 e ~Ia = ~I06 da = da′
db
′ ≤ 1 e ~Ib = ~I01 db = db′
da
′ + db′ ≤ 1 ~Ic = ~I00 dc = 1− da − db
II
da
′ ≤ 1 e ~Ia = ~I01 da = 1− da′
db
′ ≤ 1 e ~Ib = ~I06 db = 1− db′
da
′ + db′ > 1 ~Ic = ~I07 dc = 1− da − db
III
~Ia = ~I18 da = da
′ − 1
da
′ > 1 ~Ib = ~I07 db = db′
~Ic = ~I06 dc = 1− da − db
IV
~Ia = ~I07 da = da
′
db
′ > 1 ~Ib = ~I08 db = db′ − 1
~Ic = ~I01 dc = 1− da − db
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valentes d′a e d′b para determinar em que região (R) o vetor de referência
está posicionado, compreendendo uma das quatro possíveis situações
apresentadas na Figura 31. O processo de determinação da região do
vetor de referência será realizado pelo Bloco 4, o qual apresenta um
conjunto de quatro condições lógicas de comparação, conforme a Ta-
bela 7. O Bloco 4 realiza também a atribuição dos valores das razões
cíclicas reais da e db.
Utilizando da e db e as equações matemáticas apresentadas em
(3.10), calculam-se os tempos ta, tb e tc para a amostragem dos três
vetores de cada região. Para as equações vistas (3.10), a constante Ts
corresponde ao período de amostragem especificado para a operação
do inversor cinco níveis em corrente, o qual será o mesmo período de
tempo de comutação (Tsw) dos interruptores de potência.
Figura 31 – Projeções do vetor de referência nas quatro possíveis regiões
do primeiro sextante. Os módulos das projeções são utilizados para
calcular as razões cíclicas reais e para definir os vetores mais próximos
que serão utilizados para sintetizar ~i∗.
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ta = Tsda tb = Tsdb tc = Ts − ta − tb (3.10)
3.7 Sequências de estados de comutação - Bloco 5
Após serem calculadas as razões cíclicas e os tempos de amostra-
gem para cada vetor, é necessário definir quais os estados de comutação
e a sequência em que estes serão ordenados para gerar os vetores de in-
teresse. Sabendo que sempre são necessários três vetores para sintetizar
o vetor de referência, e da existência de diversos estados de comutação
redundantes para cada vetor, é possível concluir que são inúmeras as
possibilidades existentes de sequenciamento dos estados de comutação.
Contudo, devido às funcionalidades apresentadas no início desta seção,
desejadas para a modulação que está sendo proposta, restringem-se as
possibilidades de estados de comutação e de sequenciamento que podem
ser utilizadas.
3.7.1 Restrição de tensão média nula nos transformadores de in-
terfase
Inicialmente, como é necessário garantir que a cada período de
comutação o valor médio das tensões nos transformadores de interfase
seja nulo, é interessante dividir o período de amostragem em segmentos,
da mesma forma como é feito em modulações vetoriais para MVSI do
tipo NPC [24, 81], que visam tornar nulo o valor médio de corrente
no ponto médio do barramento CC, buscando manter as tensões nos
capacitores equilibradas. Assim, será arbitrada uma divisão do período
de amostragem Ts em 7 segmentos, sendo que os tempos de amostragem
de cada vetor serão distribuídos dentro destes intervalos.
Baseado então no que foi apresentado na Seção 2.3, com rela-
ção às características dos vetores do 5L-CSI, é importante relembrar
que, com exceção dos vetores longos, os demais vetores podem oca-
sionar valores de tensão não nulos nos transformadores de interfase,
sendo que estes valores podem ser positivos ou negativos, dependendo
do estado de comutação escolhido. Desta forma, os segmentos corres-
pondentes a um mesmo vetor deverão conter estados de comutação que
ocasionem valores de tensão complementares nos transformadores de
interfase, buscando com isso um valor médio de tensão nulo ao final de
um período de amostragem.
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Para compreender melhor o que está sendo exposto, apresenta-
se na Figura 32 a forma proposta para realizar as transições entre os
vetores, adotada para as quatro regiões do primeiro sextante, e na
Tabela 8, a segmentação e os estados de comutação sugeridos para
cada região. Observa-se, por exemplo, que na região I o vetor ~I06 é
amostrado duas vezes (segmentos 2 e 5), com a metade do tempo ta
inicialmente calculado. No primeiro intervalo (segmento 2) é utilizado
o estado de comutação E57 que ocasiona os valores de tensão Vca/2
e Vbc/2 em Ti1 e Ti2 respectivamente. Posteriormente, no segmento
5 é utilizado o estado E56, que ocasiona respectivamente as tensões
complementares Vac/2 e Vcb/2 em Ti1 e Ti2. Assumindo que as tensões
envolvidas não variam em um período de amostragem, pois o valor de Ts
é muito menor que o período fundamental da tensão de saída, e sabendo
que os tempos dos segmentos 2 e 5 são iguais, obtém-se um valor médio
nulo nos transformadores de interfase, ocasionado pelo vetor ~I06. O
mesmo é válido para os outros dois vetores, distribuídos nos outros
cinco segmentos utilizados na região I, bem como nas outras regiões,
conforme pode ser comprovado pela observação do restante da Tabela
8. Nota-se também que as tensões aplicadas aos transformadores de
interfase podem ser obtidas a partir da representação dos estados de
comutação, onde as duas primeiras letras da esquerda para a direita



















































Figura 32 – Representação das transições entre os vetores nas quatro
regiões do primeiro sextante.
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3.7.2 Restrição da frequência de comutação e de operação dos ele-
mentos passivos
Por sua vez, o sentido das transições entre os vetores, apresen-
tado na Figura 32, foi a maneira encontrada para viabilizar que as
correntes de entrada e de saída do 5L-CSI possuam uma componente
de alta frequência que seja o dobro da frequência de comutação dos in-
terruptores, possibilitando reduzir o indutor de entrada e os capacitores
de saída sem aumentar as perdas por comutação.
Para facilitar a compreensão da explicação que virá a seguir, é
necessário citar a forma adotada para representar os estados de comuta-
ção, apresentada na Seção 2.2. Observando a equação (3.11), relembra-
se que os interruptores controlados do 5L-CSI são divididos em quatro
grupos, com um interruptor em cada fase de saída do inversor, sendo
que as letras dentro dos colchetes indicam qual interruptor de cada
grupo está em condução durante o estado de comutação.
En = [f1, f2, f3, f4] onde f1..4 ∈ {A,B,C} , n ∈ {01, 02, . . . 81} (3.11)
Analisando então a Figura 33, onde como exemplo é utilizada a
sequência de comutação da região II (extraída da Tabela 8), observa-se
que o sentido adotado para a transição dos vetores (~I07-~I01-~I06-~I07-~I01-
~I06-~I07) permite que os estados de comutação sejam ordenados de tal
forma que os interruptores de cada grupo estejam sujeitos a apenas
uma entrada em condução e um bloqueio em cada período de amostra-
gem. Isto é observado pela troca das letras associadas à cada grupo de
interruptores, destacadas com diferentes cores na Figura 33, onde uma
determinada letra está envolvida em no máximo duas substituições, re-
presentando os instantes de entrada em condução ou de bloqueio do
respectivo interruptor, garantindo a existência de apenas um período
de comutação (Tsw) em um período de amostragem (Ts).
Ao mesmo tempo, observa-se que a sequência de comutação apre-
sentada na Figura 33 nada mais é do que a repetição de uma sequência
de comutação menor (~I07-~I01-~I06-~I07), correspondendo a dois ciclos de
transição dos vetores da região II. Com isso, o efeito gerado pelos ve-
tores nas correntes de entrada e de saída aparece duplicado em um
período de amostragem. Este fato fica mais evidente se for observada
a Figura 34, onde apresentam-se todos os pulsos de comando e o com-
portamento das grandezas de interesse, considerando como exemplo a
sequência de comutação para a região II no instante de cruzamento do
vetor de referência pelo ângulo zero.
Inicialmente percebe-se que, apesar das assimetrias nos pulsos
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Figura 33 – Sequência de comutação da região II, onde as diferentes
cores permitem destacar os quatro diferentes grupos de interruptores,
bem como enfatizar a ocorrência das comutações.
de comando, todos os interruptores apresentam apenas um período de
comutação dentro do período de amostragem, reforçando o que já havia
sido discutido com base na Figura 33. Por simplicidade, assumindo
que uma das tensões de linha de saída está cruzando por zero (〈vbc〉),
e as demais (〈vab〉 e 〈vca〉) apresentam respectivamente valores médios
instantâneos positivo e negativo (mas de mesmo módulo), obtém-se a
representação da forma de onda das tensões nos transformadores de
interfase (vTi1 e vTi2) sendo que, devido aos estados de comutação
utilizados, vTi1 apresenta um formato alternado e com valor médio nulo.
No caso de vTi2, o seu valor será sempre nulo, pois nesta sequência de
comutação o transformador de interfase Ti2 está sempre submetido à
tensão de linha 〈vbc〉 ou 〈vcb〉.
A partir das tensões de linha de saída encontra-se a represen-
tação da tensão vpn, aplicada pelos transformadores de interfase ao
indutor de entrada. Dentro de cada segmento encontram-se inscritas
as expressões que definem o valor desta tensão (as quais foram apre-
sentadas anteriormente nos exemplos dos estados de comutação vistos
na Seção 2.3). Utilizando a tensão vpn obtém-se a forma de onda da
corrente de entrada (iin), ficando evidente a existência de dois períodos
de ondulação dentro do período de amostragem.
Conhecida a forma de onda da corrente de entrada, e assumindo
a sua divisão equilibrada nos transformadores de interfase, obtém-se a
representação das três correntes de saída do inversor (ix,o), as quais
compõem em cada segmento, os vetores que estão sendo utilizados.
Analisando estas formas de onda, observa-se também a existência de
dois períodos de corrente comutada, cuja amplitude pode variar entre
algum dos cinco possíveis níveis de corrente (+Iin, +Iin/2, 0, −Iin/2
e −Iin). Posteriormente estas correntes serão filtradas pelos capacito-
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Figura 34 – Formas de onda geradas pela sequência de estados de co-
mutação da região II, considerando a passagem do vetor de referência
pelo ângulo zero do diagrama vetorial.
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res de saída, disponibilizando à carga correntes idealmente isentas de
ondulações.
Assim, verifica-se que a escolha e sequenciamento, propostos
para os estados de comutação, permitem atingir os objetivos deseja-
dos para a modulação vetorial em questão, sendo possível manter nulo
o valor médio das tensões nos transformadores de interfase e dobrar
a frequência de operação dos elementos passivos sem elevar a frequên-
cia de comutação. É importante salientar que o exemplo da Figura 34
trata de uma situação pontual, escolhida para facilitar a interpretação
das ideias propostas para sequenciamento dos estados de comutação.
De acordo com a região e o ângulo do vetor de referência, as formas de
onda das tensões e das correntes apresentarão diferentes ondulações,
estando sobretudo dependentes das tensões de linha de saída. Con-
tudo, as restrições impostas para a modulação sempre serão mantidas
e, apesar de até então haverem sido apresentadas apenas sequências de
comutação referentes ao primeiro sextante, os critérios utilizados para
o sequenciamento são aplicados nos demais sextantes.
Com isso, a partir do sextante (S) e da região (R) do vetor de
referência, serão localizadas no Bloco 5 as sequências de estados de
comutação pré-definidas, conforme apresentado na Tabela 9, onde são
vistas todas as sequências de comutação necessárias para sintetizar o
vetor de referência em qualquer ponto da região linear no diagrama ve-
torial. Cada sequência de comutação será composta por sete segmentos,
sendo cada segmento identificado pela variável Segk, onde k = 1 . . . 7.
Por sua vez, cada segmento contém um estado de comutação, represen-
tado de acordo com (3.11), o que define quais interruptores de potência
do estágio inversor entrarão em condução.
3.8 Determinação das tensões em Ti1 e Ti2 - Bloco 6
As tensões nos transformadores de interfase Ti,1 e Ti,2 são defi-
nidas na Figura 35 como sendo v21 e v34 respectivamente. As tensões
v21 e v34 são utilizadas no processo de equilíbrio dos valores médios de
corrente, sendo necessário determiná-las. Estas tensões dependem dos
estados de comutação e das tensões de saída do conversor. As tensões
de saída do conversor serão medidas por sensores de tensão (ST ), os
quais serão conectados conforme a Figura 35. Os sensores de tensão
realizam a medição das tensões vaz e vbz, sendo vcz definida conforme
(3.12).
vcz = −vaz − vbz (3.12)



























































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































Figura 35 – Representação das tensões nos transformadores de interfase












Segk = [f1,k f2,k f3,k f4,k]





Figura 36 – Procedimento computacional utilizado para determinar as
tensões nos terminais dos transformadores de interfase.
Empregando as tensões vaz , vbz , vcz e os três primeiros segmen-
tos de cada sequência de comutação (Segk, com k = 1, 2, 3), determinam-
se no Bloco 6 as tensões v21,k e v34,k , conforme o processo computaci-
onal representado na Figura 36. Na Figura 36, as variáveis f1,k , f2,k ,
f3,k e f4,k, que compõem os segmentos Segk , são utilizadas pelos mul-
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tiplexadores (M) para definir os valores das tensões vmux1,k, vmux2,k,
vmux3,k e vmux4,k, as quais servirão para calcular as tensões v21,k e
v34,k, conforme as expressões descritas em (3.13).
v21,k = vmux2,k − vmux1,k v34,k = vmux3,k − vmux4,k (3.13)
3.9 Equilíbrio dos valores médios de corrente - Bloco 7
Um ponto importante, que deve ser considerado no uso do 5L-
CSI, diz respeito ao valor médio de corrente nas bobinas dos trans-
formadores de interfase, responsáveis pela divisão da fonte de corrente
de entrada. Esse fato é importante não apenas para garantir que não
ocorra a saturação dos mesmos ou evitar que alguns interruptores ope-
rem com valores de corrente superiores aos especificados mas, também
para assegurar a formação adequada dos níveis e vetores de corrente
na saída do inversor, os quais são a base de toda a modulação vetorial
que está sendo proposta.
Conforme discutido em [42,44,50] a divisão equilibrada das cor-
rentes está diretamente ligada às variações paramétricas dos elemen-
tos que constituem o inversor, como por exemplo, as resistências e
indutâncias dos elementos magnéticos, as trilhas das placas de circuito
impresso, as resistências dos componentes semicondutores, além das
variações nas larguras e atrasos dos pulsos de comando dos interrupto-
res controlados. Assim, pequenas variações nestes parâmetros podem
ser suficientes para gerar constantes de tempo distintas para cada ca-
minho de circulação das correntes, levando a desequilíbrios em regime
permanente.
Porém, o equilíbrio das correntes pode ser favorecido pelos co-
eficientes de temperatura positivo das resistências de condução, que
ocorre nos condutores de cobre e em interruptores como MOSFETs e
IGBTs do tipo NPT (non-punch-through). Esta não idealidade propicia
que, quanto maior a corrente de um elemento em paralelo maior será a
sua temperatura, ocasionando o aumento da resistência de condução,
o que em contrapartida limita o crescimento da corrente, melhorando
o seu equilíbrio estático [42].
Apesar de útil, não é possível garantir que o coeficiente positivo
de temperatura seja suficiente para compensar todo e qualquer dese-
quilíbrio de corrente que possa ocorrer no funcionamento do inversor,
sendo então interessante dispor de uma forma de atuar no equilíbrio
dos valores médios de corrente via a modulação do inversor.
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3.9.1 Estudo do transformador de interfase
Inicialmente, é necessário apresentar as equações que relacionam
as tensões e as correntes em um dos transformadores de interfase, as-
sumindo que as indutâncias próprias das bobinas (LP ) são iguais e
desprezando as resistências de cada enrolamento. Utilizando a repre-
sentação de Ti1 da Figura 37, obtém-se as equações (3.14)-(3.15), onde












v21 = −vp2 + vp1 (3.15)
























= (LM + LP )
dip,1
dt
− (LM + LP ) dip,2
dt
(3.16)
Define-se então que as correntes de Ti,1 são formadas por compo-
nentes de modo comum (icm,p) e de modo diferencial (idm,p), conforme
(3.17).
ip,1 = icm,p + idm,p ; ip,2 = icm,p − idm,p (3.17)
Utilizando as definições de (3.17) em (3.16), obtém-se
v21 = (LM + LP )
d
dt
(icm,p + idm,p)− (LM + LP ) d
dt
(icm,p − idm,p)
= (LM + LP )
dicm,p
dt
+ (LM + LP )
didm,p
dt
− (LM + LP ) dicm,p
dt
...








2(LM + LP )
(3.19)
Constata-se portanto, que as correntes de modo comum (oriun-
das da divisão da corrente iin) não influenciam no funcionamento do




























Figura 37 – Representação dos transformadores de interfase e das suas
grandezas envolvidas.
transformador de interfase, sendo que para estas correntes, o elemento
magnético representa um simples curto-circuito [82]. Contudo, a de-
rivada da corrente de modo diferencial é afetada pelo valor da tensão
v21, a qual é imposta aos terminais do transformador de interfase pe-
los estados de comutação, implicando na existência de uma corrente
que circula entre as bobinas. Como foi considerado que as indutân-
cias próprias são iguais, a indutância mútua pode ser reescrita segundo
(3.20), onde KM corresponde ao fator de acoplamento magnético entre
as bobinas.
LM = KMLP onde 0 ≤ KM ≤ 1 (3.20)





2 (kMLP + LP )
=
v21
2LP (1 + kM )
. (3.21)
Por sua vez, o fato de se utilizar indutores fortemente acoplados, implica







Integrando no tempo (3.22), encontra-se a expressão da corrente de
modo diferencial no transformador de interfase Ti1, a qual também









Visando simplificar a obtenção de modelos matemáticos que pro-
porcionem projetar uma malha de controle para os valores médios de
corrente nos transformadores de interfase, as variáveis das equações em
(3.23) serão reescritas em função dos seus valores médios quase instan-
tâneos. O valor médio quase instantâneo de uma variável x qualquer, é
definido como sendo a média desta variável no período de amostragem
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x (τ) dτ. (3.24)
Além disso, as variáveis médias quase instantâneas podem ser decom-
postas segundo a (3.25) em um componente constante (X), que depende
do ponto de operação do conversor em regime permanente, e uma per-
turbação (xˆ).
〈x〉Ts = X + xˆ. (3.25)
Utilizando a definição (3.25) em (3.23), e transformando para o domínio




















3.9.2 Variação dos valores médios de v21 e v34
Analisando as equações em (3.26)-(3.27) conclui-se que é possível
variar o valor médio local das correntes nas bobinas dos transformadores
de interfase através da variação do valor médio das correntes de modo
diferencial, as quais são afetadas pelo valor médio das tensões v21 e v34.
Baseado na segmentação dos estados de comutação, o valor médio de
v21 e v34 sempre será nulo em um período de amostragem dos vetores,
tendo em vista que é adotada uma distribuição igualitária dos tempos
dos segmentos (conforme exemplo na Figura 38(a)). Contudo, se o
tempo dos segmentos relacionados a um mesmo vetor, for distribuído
assimetricamente (Figura 38(b)), é possível variar o valor médio local
das tensões nos terminais dos transformadores de interfase segundo as
equações (3.28) e (3.29).
〈v21〉 = 1
Ts
 (1 + δc) tc4 |〈v21,c〉|+ (1 + δa) ta2 |〈v21,a〉|+ (1 + δb) tb2 |〈v21,b〉|− (1− δc) tc2 |〈v21,c〉| − (1− δa) ta2 |〈v21,a〉| − (1− δb) tb2 |〈v21,b〉|






110 Proposta de Modulação Vetorial para o 5L-CSI
aδ−aδ+
1 2 3 4 5 6 7










Figura 38 – Exemplo de valores médios locais de tensão no transforma-
dor de interfase Ti1: (a) valor médio nulo, devido a simetria nos tempos
dos segmentos; (b) valor médio maior que zero, devido ao aumento δa
no tempo do segmento 2 e redução no tempo do segmento 5.
〈v34〉 = 1
Ts
 (1 + δc) tc4 |〈v34,c〉|+ (1 + δa) ta2 |〈v34,a〉|+ (1 + δb) tb2 |〈v34,b〉|− (1− δc) tc2 |〈v34,c〉| − (1− δa) ta2 |〈v34,a〉| − (1− δb) tb2 |〈v34,b〉|






Nas equações (3.28) e (3.29) tem-se que −1 ≤ δx ≤ 1 onde
x ∈ {a, b, c}, representando a variação que será causada no tempo dos
segmentos, a fim de gerar o valor médio de tensão desejado. Além
disso, o valor de δx adicionado a um determinado segmento é propor-
cionalmente retirado do segmento complementar, mantendo o tempo
total de amostragem do vetor inalterado. No caso das variáveis |〈vN,x〉|
com N ∈ {21, 34}, estas representam o módulo do valor médio quase
instantâneo das tensões aplicadas nos terminais dos transformadores
de interfase, em cada segmento da sequência de comutação. Devido
ao fato dos estados de comutação proporcionarem tensões complemen-
tares, parte dos segmentos assume o valor + |〈vN,x〉| e a outra parte
− |〈vN,x〉|. Simplificando (3.28) e (3.29), obtém-se que
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〈v21〉 = δada |〈v21,a〉|+ δbdb |〈v21,b〉|+ δcdc |〈v21,c〉| (3.30)
〈v34〉 = δada |〈v34,a〉|+ δbdb |〈v34,b〉|+ δcdc |〈v34,c〉| (3.31)
Por outro lado, atuar no tempo dos segmentos para equalizar as
correntes nos transformadores de interfase apresenta o inconveniente
de que as tensões 〈v21〉 e 〈v34〉 serão afetadas simultaneamente pela
mesma variável de controle δx. Com isso, enquanto um determinado
valor de δx pode estar proporcionando o equilíbrio das correntes em Ti1,
as correntes em Ti2 poderão estar sendo desequilibradas ou vice-versa.
Assim, é necessário encontrar uma forma de desacoplar o controle das
correntes para cada transformador de interfase, sem que seja necessá-
rio modificar as sequências de comutação definidas e utilizadas até o
momento.
O método encontrado para desacoplar as ações de controle con-
siste em utilizar determinados estados de comutação que imponham
uma tensão não nula apenas em um dos transformadores de interfase
de cada vez, proporcionando que a variação do tempo dos segmentos
afete o equilíbrio das correntes em Ti1 ou Ti2 individualmente.
Observando a Tabela 9, estão destacados em vermelho os estados
de comutação que geram tensões não nulas apenas em Ti2, durante
os sextantes 1, 3 e 5, enquanto que os estados destacados em azul
ocasionam tensão não nula apenas em Ti1, nos sextantes 2, 4 e 6. Além
disso, os segmentos onde encontram-se estes estados de comutação (e
suas respectivas razões cíclicas), são distintos para cada região, estando
relacionados aos segmentos 1, 4 e 7 na região II (razões cíclicas dc), na
região III aos segmentos 3 e 6 (razões cíclicas db) e na região IV aos
segmentos 2 e 5 (razões cíclicas da). No caso da região I, como todos os
estados de comutação disponíveis sempre interagem simultaneamente
com tensões de Ti1 e Ti2, esta região não poderá ser utilizada para
o controle dos valores médios de corrente. Assim, o método que está
sendo proposto será válido apenas para os casos em que o vetor de
referência não transita exclusivamente por esta região, ou seja, implica
que o índice de modulação empregado esteja compreendido entre 0, 5 ≤
Mi ≤ 1. Estas informações ficam mais evidentes através da Figura 39.
A partir das equações (3.30) e (3.31) serão determinadas as fun-
ções de transferência que relacionam a variação dos valores médios das
tensões 〈v21〉 e 〈v34〉 em função dos parâmetros δx. Para tanto, serão
adotadas as seguintes considerações:
(i) As razões cíclicas presentes nas equações (3.30) e (3.31) são fun-









































































Figura 39 – Regiões e segmentos que serão utilizados para realizar o
controle dos valores médios de corrente nos enrolamentos do transfor-
mador de interfase Ti1 (azul) e Ti2 (vermelho).
ções que dependem do índice de modulação e do ângulo do vetor
de referência θs, assim como os valores de |〈vN,x〉|, que correspon-
dem a segmentos das tensões de saída do conversor, dependem não
só de θs como também do fator de deslocamento da carga (Fd).
Dessa forma, torna-se complexo projetar um sistema de controle
que atue localmente (dentro de um período Ts), tendo em vista
que as funções de transferência estarão variando constantemente,
de acordo com o valor do ângulo de referência. Contudo, devido
ao método de controle proposto, que atua nos transformadores
de interfase alternadamente a cada 120◦, as correntes de Ti1 e Ti2
estarão submetidas a uma dinâmica de controle lenta, a qual será
predominante. Assim, as funções de transferência serão obtidas
a partir no valor médio das razões cíclicas e tensões aplicadas
nos transformadores de interfase, dentro de um intervalo angu-
lar de 120◦, assumindo valores constantes de Mi e Fd para um
determinado ponto de operação do conversor;
(ii) Será utilizado o intervalo de −pi/6 ≤ θs ≤ pi/2 (sextantes 1 e 2)
para determinar a função de transferência que relaciona a varia-
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ção de 〈v34〉 (valor médio de tensão em Ti2) com a variação da
largura dos segmentos, sendo que durante o sextante 2 os valores
de δx e 〈v34〉 serão considerados nulos (pois as correntes em Ti2
não estão sendo controladas). O resultado encontrado será válido
para os outros dois intervalos de controle das correntes em Ti2
e para os intervalos de atuação do controlador em Ti1, devido a
simetria da modulação e das tensões aplicadas aos terminais dos
transformadores de interfase;
(iii) Como os segmentos empregados no processo de controle são dis-
tintos e envolvem razões cíclicas exclusivas para cada região de
um sextante, as variáveis δa, δb e δc podem ser substituídas por
〈δp〉 em (3.30) e por 〈δn〉 em (3.31).
(iv) Por simplicidade, a componente i∗d,t será considerada nula, pro-
porcionando que o vetor~i∗ esteja alinhado com i∗q,t. Dessa forma,
o vetor de referência possui a mesma posição angular do sistema
girante de coordenadas, ou seja θs = θr.
Assim, as equações (3.30) e (3.31) podem ser definidas em função
dos seus valores médios no intervalo de 120◦ como sendo
〈v21〉 = 〈δp〉 [〈da |v21,a|〉+ 〈db |v21,b|〉+ 〈dc |v21,c|〉] , (3.32)
〈v34〉 = 〈δn〉 [〈da |v34,a|〉+ 〈db |v34,b|〉+ 〈dc |v34,c|〉] . (3.33)
Baseado na premissa (ii), e analisando na Tabela 9 os estados de
comutação utilizados no primeiro sextante, verifica-se que em todos os
segmentos o transformador de interfase Ti2 sempre estará submetido às
tensões de linha vbc (ou vcb), tendo em vista as letras correspondentes
às posições f3 e f4 de cada estado de comutação. Define-se então a
tensão de linha vbc por (3.34), onde ϕv = acos (Fd).







Além disso, conforme a premissa (iv), e o procedimento de cál-
















para a Região III, (3.36)
114 Proposta de Modulação Vetorial para o 5L-CSI
dc = 1− (1− da′)− (1− db′) = 2Mi cos (θr)− 1 para a Região II.
(3.37)
Explicitando o cálculo dos valores médios de (3.33) e empregando










da |vbc| dθr +
θf,III∫
θi,III






onde os limites de integração inicial (θi) e final (θf ) dependem da per-
manência do vetor de referência em cada região.
θi,III = −pi
6




















Portanto, a partir de (3.38), as funções de transferência que re-
lacionam a variação da tensão média nos transformadores de interfase
com a assimetria adicionada à largura dos segmentos, resumem-se a
constantes em um determinado ponto de operação do conversor (de







3.9.3 Atuação no equilíbrio dos valores médios de corrente
As correntes ip,1, ip,2, in,1 e in,2 estarão equilibradas se as cor-
rentes de modo diferencial forem nulas. Assim, as correntes idm,p e
idm,n serão subtraídas de um valor de referência zero, originando os
sinais de erro p e n . Por sua vez, os sinais p e n serão modifica-
dos pelos compensadores Cδ, os quais poderão ser do tipo proporcional
(P), proporcional-integral (PI), proporcional-integral-derivativo (PID),
atraso de fase ou avanço de fase, entre outros, sendo escolhidos de
acordo com as características de resposta dinâmica especificadas para
o sistema de controle dos valores médios de corrente. As saídas dos
compensadores Cδ consistem nos sinais de ação de controle δp e δn,
que ocasionarão uma assimetria no tempo de aplicação dos estados de
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Tabela 10 – Condições lógicas para implementação do controle dos va-
lores médios de corrente.
S R Condição Verdadeiro Falso
1, 3, 5
II V34,1 > 0 δa = 0, δb = 0, δc = +δn δa = 0, δb = 0, δc = −δn
III V34,3 > 0 δa = 0, δb = +δn, δc = 0 δa = 0, δb = −δn, δc = 0
IV V34,2 > 0 δa = +δn, δb = 0, δc = 0 δa = −δn, δb = 0, δc = 0
2, 4, 6
II V21,1 > 0 δa = 0, δb = 0, δc = +δp δa = 0, δb = 0, δc = −δp
III V21,3 > 0 δa = 0, δb = +δp, δc = 0 δa = 0, δb = −δp, δc = 0
IV V21,2 > 0 δa = +δp, δb = 0, δc = 0 δa = −δp, δb = 0, δc = 0
comutação de cada segmento no caso de verificadas assimetrias nas
correntes dos enrolamentos dos transformadores.
Conforme explicado na Seção 3.9.2, a atuação no controle dos
valores médios de corrente é realizada pela presença de valores médios
de tensão nos terminais dos transformadores de interfase, visando ge-
rar correntes de modo diferencial que cancelem as correntes de modo
diferencial inicialmente medidas. Cancelando-se as correntes de modo
diferencial, implicitamente obtém-se o equilíbrio dos valores médios de
corrente em cada uma das bobinas dos transformadores de interfase. A
geração dos valores médios de tensão será proporcionada pela adição
de assimetrias nos tempos dos segmentos, representadas pelas variáveis
δa, δb, δc. A atribuição dos valores de δa, δb, δc é realizada pelo Bloco
7, o qual implementa as operações lógicas apresentadas na Tabela 10.
Assim, de acordo com o valor do sextante (S), da região (R) e do resul-
tado do teste do valor das tensões v21,k ou v34,k , as variáveis δa, δb, δc
recebem um valor que pode ser 0, +δp, −δp, +δn ou −δn.
3.9.4 Exemplo de projeto do sistema de controle
A partir das equações (3.26), (3.27) e (3.41), obtém-se as funções
das plantas para controle dos valores médios de corrente nos transfor-
madores de interfase, sendo que na Figura 40 apresentam-se as estru-






























Figura 40 – Representação das malhas de controle dos valores médios
de corrente nos transformadores de interfase.
Devido à simetria das plantas, propõe-se utilizar um mesmo com-
pensador do tipo atraso de fase (conforme a (3.44)) em ambas as ma-
lhas. O pólo do compensador será alocado em uma frequência relativa-
mente baixa, afim de garantir um ganho elevado em baixa frequência,
e consequentemente reduzir o erro em regime permanente entre as cor-
rentes nos enrolamentos de Ti1 e Ti2. Sabendo que devido à ação de
controle, as correntes apresentarão uma ondulação com frequência da
ordem de 3 vezes a frequência de saída do inversor (3fo), o zero do con-
trolador será posicionado a fim de limitar a frequência de cruzamento






Para verificar o funcionamento dos sistema de controle, será apre-
sentado um exemplo, considerando as seguintes especificações:
Mi = 0, 72 Fd = 1, 0 LP = 3 mH fo = 60 Hz Vˆll,m = 311 V.
UtilizandoMi, Fd e Vˆm,ll para resolver numericamente a equação
(3.38), tem-se que
Vδ = 9, 95 V, (3.45)
e substituindo Vδ, nas equações (3.42) e (3.43) encontram-se as funções
de transferência das plantas a serem controladas.








= 45 Hz, (3.47)
e definindo a frequência do pólo do compensador Cδ em 2 Hz (12,6
rad/s), encontra-se a função de transferência do compensador como
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sendo:




A partir de (3.46) e (3.48) é possível traçar os diagramas de am-
plitude e de fase no domínio da frequência, da função de transferência
de malha aberta do sistema de controle, conforme a Figura 41.
Com o intuito de verificar a funcionalidade da proposta para o
equilíbrio das correntes, criou-se um desequilíbrio proposital no circuito
de simulação (o qual é baseado nas especificações definidas na Tabela 3),
adicionando-se resistências de diferentes valores às bobinas dos trans-
formadores de interfase. Desta forma, obtiveram-se os valores médios
de 8,4 A, 3,4 A, 7,8 A e 4,0 A para as correntes ip,1, ip,2, in,1 e in,2
respectivamente, conforme é visto nas figuras 42(a) e 42(b), antes do
instante 0,11 s. Ativando o controlador, observam-se nas figuras 42(c) e
42(d) a rápida redução das correntes de modo diferencial e consequente
equilíbrio dos valores médios, primeiramente em Ti1 e posteriormente
em Ti2. Conforme esperado, existe a presença de uma componente de
180 Hz nas correntes, a qual é oriunda da operação intercalada dos
controladores em cada transformador de interfase. A amplitude de tais
ondulações dependerá de quanto os parâmetros que ocasionam o de-
sequilíbrio influenciarão nos intervalos em que o controle dos valores
médios não está atuando em um determinado transformador, represen-
tando uma dinâmica não contemplada no modelo proposto. Contudo,
M.F.: 85.2 deg
Freq: 45.6 Hz






























Figura 41 – Diagramas de amplitude e fase no domínio da frequência,
da função transferência de malha aberta do sistema de controle dos
valores médios de corrente.
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observa-se que a ondulação em 180 Hz existente nas correntes de modo
diferencial não representa uma influência significativa no valor abso-
luto das correntes dos enrolamentos, conforme visto nas figuras 42(a) e
42(b), pois seu valor pico-a-pico é da ordem de 6% do valor médio de
corrente.
Apesar do controlador de valores médios atuar na largura dos
segmentos, o que afeta o padrão de ondulação das correntes de en-
trada, constata-se na Figura 42(e) que após um período transitório, a
amplitude da ondulação de iin apresenta pouca disparidade frente à
ondulação existente antes do instante 0,11 s. Além disso, a assimetria
adicionada aos segmentos não afeta a componente fundamental da cor-
rente de saída (conforme a Figura 42(f)), pois é preservado o tempo




















0,1 0,11 0,12 0,13 0,14 0,15






























Figura 42 – Resultados de simulação do controlador de valores médios
de corrente nos transformadores de interfase: (a) e (b) correntes nos
enrolamentos de Ti1 e Ti2; (c) e (d) valores médios das correntes de
modo diferencial nos enrolamentos de Ti1 e Ti2; (e) corrente de entrada;
(f) corrente em uma das fases de saída (ia,o) e na carga (ia,m).
Agrupamento dos estados de comutação e dos tempos dos segmentos - Bloco 8119
3.10 Agrupamento dos estados de comutação e dos tempos
dos segmentos - Bloco 8
Os sinais de atuação computados nos blocos descritos anterior-
mente são finalmente aplicados ao Bloco 8, o qual receberá um valor
de indexação k = 1 . . . 7 proveniente do Bloco 9, fornecendo posterior-
mente, de maneira serial, os estados de comutação e os tempos relacio-
nados a cada segmento. O Bloco 8 é representado na Tabela 11, onde
são vistos os sete segmentos fornecidos pelo Bloco 5, estando cada seg-
mento relacionado a uma parte dos tempos de amostragem dos vetores
ta, tb e tc obtidos a partir do Bloco 4. Estes tempos serão ponderados
pelas variáveis δa, δb, e δc , fornecidas pelo Bloco 7, para corrigir algum
possível desequilíbrio de corrente nas bobinas dos transformadores de
interfase.
Tabela 11 – Agrupamento dos estados de comutação e dos tempos dos
segmentos realizado no Bloco 8.
k Segk tk
1 Seg1 (En) tc4 (1 + δc)
2 Seg2 (En) ta2 (1 + δa)
3 Seg3 (En) tb2 (1 + δb)
4 Seg4 (En) tc2 (1− δc)
5 Seg5 (En) ta2 (1− δa)
6 Seg6 (En) tb2 (1− δb)
7 Seg7 (En) tc2 (1 + δc)
3.11 Geração dos pulsos de comando - Bloco 9
Os tempos (tk) e os estados de comutação referentes a cada seg-
mento (Segk) são utilizados pelo Bloco 9 para gerar os doze sinais de
comando (sfg) destinados ao acionamento dos interruptores de potên-
cia do estágio inversor. A composição do Bloco 9 dependerá to tipo de
dispositivo processador de sinais utilizado, sendo tipicamente um con-
trolador digital de sinais (DSC) ou um dispositivo lógico programável
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(FPGA, PLD), compostos por temporizadores e pinos de entrada e de
saída de dados. Os valores de tk são utilizados para programar os tem-
porizadores, sendo que após decorrido o tempo programado, os pinos
de entrada e de saída de dados são ativados ou desativados, de acordo
com o estado de comutação presente no Segk.
3.12 Simulações
Utilizando as especificações definidas na Tabela 3 e o algoritmo
de modulação representado na Figura 29, apresentam-se na Figura 43
e na Tabela 12 os resultados de simulações em regime permanente,
obtidos com a estratégia de modulação vetorial proposta. Devido à
complexidade do algoritmo de modulação, foi necessário implementar
uma DLL (Dynamic-Link Library) em linguagem C, possibilitando a
realização de simulações utilizando o software PSIM 9.0.
Inicialmente, considerando que o circuito é simétrico, observa-se
na Figura 43(a) o adequado equilíbrio das correntes nos transforma-
dores de interfase, caracterizando os cinco níveis da corrente ia,o na
Figura 43(c). Porém, o formato de ia,o é diferente daquele visto na
Figura 24(c), principalmente nas áreas próximas ao valor de pico da
componente fundamental de corrente. Isso se deve ao fato de que a
modulação PWM empregada anteriormente (Método 1) envolvia o ve-
tor nulo para gerar o vetor de referência, o que caracterizava o retorno
ao nível zero de corrente nestas posições. No caso da modulação veto-
rial, como são utilizados apenas os vetores mais próximos da trajetória
do vetor de referência (Figura 45), o retorno ao nível zero nesta posi-
ção não ocorre, o que por sua vez reduz significativamente a tensão de
modo comum gerada, conforme visto na Figura 43(g) e na Tabela 12.
A ausência do vetor nulo também está relacionada com a redu-
ção da ondulação da componente de alta frequência da corrente iin, o
que pode ser visto na comparação entre as figuras 24(a) e 43(a). Como
a ondulação de iin depende da diferença de tensão aplicada à Lin (vin-
vpn), e o vetor nulo ocasiona a maior diferença possível (pois gera um
valor de tensão nulo em vpn, conforme exposto anteriormente na Fi-
gura 19), o uso de qualquer outro vetor no lugar do vetor nulo terá
a propriedade de reduzir a amplitude de alta frequência da corrente
de entrada. Analisando quantitativamente os resultados da Tabela 12,
conclui-se que, apesar das frequências de ondulação das correntes de
entrada serem as mesmas, a amplitude passou de 2,2 A para 1,5 A,
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Figura 43 – Resultados de simulação (global e localmente) do 5L-CSI,
utilizando a modulação vetorial proposta - (a), (b) corrente de entrada
(iin) e nos transformadores de interfase (ip,1, ip,2, in,1, in,2); (c), (d)
correntes em um dos interruptores (iSA1), em uma das fases de saída
(ia,o) e na carga (ia,m); (e), (f) tensões nas bobinas dos transformadores
de interfase (vTi1, vTi2); (g), (h) tensões de linha na carga e tensão de
modo comum (vNO).
nada pela modulação vetorial frente ao Método 1 de modulação PWM
(cf. Seção 2.4.1).
Nas figuras 43(b) e 43(d), são apresentados os detalhes em alta
frequência das correntes, destacando a existência de dois períodos de
ondulação de iin e ia,o em um período de comutação Tsw. Portanto,
verifica-se que conforme esperado, as correntes de entrada e de saída
do inversor apresentam uma componente com o dobro da frequência
de comutação, representando outra vantagem com relação a modula-
ção baseada na transformação bilogic-trilogic. Contudo, a frequência
das tensões nos transformadores de interfase mantiveram-se as mesmas
(Figura 43(f)), mas com o valor médio idealmente nulo em um período
de comutação. Ainda, observando a Figura 44 e analisando a Tabela
12, conclui-se que a modulação vetorial reduz o conteúdo harmônico
da corrente de saída, quando comparado ao Método 1 de modulação
PWM, implicando não apenas na redução da THD da corrente forne-
cida à carga, mas também diminuindo em um terço o valor eficaz das
correntes que circulam pelos capacitores de filtragem. Pela Tabela 12
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conclui-se também que a modulação vetorial apresenta resultados seme-
lhantes a modulação PWM pelo Método 2, levando vantagem quanto
ao valor da tensão de modo comum gerada. Para confirmar a teoria
adotada para a implementação da modulação vetorial, é mostrada na
Figura 45 a representação das formas de onda no plano αβ das correntes
e das tensões de saída simuladas, enfatizando que os vetores envolvi-
dos na modulação são apenas os que estão mais próximos à trajetória
circular do vetor resultante.
É importante destacar que na simulação apresentada foi conside-
rada a existência de resistências e indutâncias equilibradas nos trans-
formadores de interfase e semicondutores, além de tempos de atraso
também equilibrados. A simulação da atuação do algoritmo no equilí-
brio dos valores médios de corrente é apresentada na Figura 42.
3.13 Atividades Experimentais
Para validar a modulação vetorial que está sendo proposta e ve-
rificar a densidade de potência obtida com o inversor cinco níveis em
corrente, construiu-se um protótipo de 2,2 kW, seguindo as especifica-
ções da Tabela 3. Será abordada uma visão geral do hardware e do
Tabela 12 – Comparação entre os resultados de simulação do 5L-CSI,
utilizando os dois métodos de modulação PWM e a modulação de es-
paço vetorial (SVM).
Parâmetro Método 1 Método 2 SVM
Frequência da ondulação de iin 40,32 kHz 40,32 kHz 40,32 kHz
Ondulação pico-a-pico de iin 2,2 A 1,35 A 1,5 A
Frequência da tensão vTi1 e vTi2 20,16 kHz 20,16 kHz 20,16 kHz
Frequência de comutação de SA1 40,32 kHz 20,16 kHz 20,16 kHz
Valor eficaz de iSA1 3,4 A 3,4 A 3,4 A
Frequência dos pulsos de ia,o 40,32 kHz 40,32 kHz 40,32 kHz
Valor eficaz de ia,o 7,2 A 6,8 A 6,5 A
Valor eficaz de ia,m 6,0 A 6,2 A 6,0
Valor eficaz da corrente em Co 3,9 A 2,6 A 2,6 A
THD de ia,o 63,4% 41,3% 41,6%
THD de ia,m 1,0% 0,75% 0,8%
Valor eficaz de vNO - (180 Hz) 70,3 V 14,0 V 7,1 V
Valor eficaz de vNO - (40,32 kHz) 30,8 V 29,1 V 16,0 V




































Figura 44 – Espectro harmônico em valores de pico (simulado), utili-
zando a modulação vetorial. (a) Corrente de saída do inversor (Iˆa,o) e
(b) corrente de entrada (Iˆin), normalizadas em relação ao valor de pico
da corrente na carga (Iˆa,m = 8, 8 A). (c) Tensão de linha de saída do
conversor (Vˆab) e (d) tensão de modo comum (VˆNO), normalizadas em





















































Figura 45 – Formas de onda representadas no sistema de coordenadas
αβ - a) Correntes de saída normalizadas em função do valor médio
da corrente de entrada; b) tensões de saída de linha, normalizadas em
função do seu valor de pico.
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software que foram desenvolvidos, apresentando resultados experimen-
tais obtidos em bancada, envolvendo exclusivamente a modulação do
inversor multiníveis. A implementação de malhas de controle, seja para
estabilizar a corrente de entrada ou visando o controle de velocidade
ou de torque de um motor elétrico, serão objetos da Seção 4.
3.13.1 Hardware
A implementação real de inversores trifásicos multiníveis é uma
atividade complexa, devido à grande quantidade de componentes semi-
condutores que devem ser comutados e dispostos fisicamente em uma
mesma montagem eletrônica. Além disso, são necessários diversos cir-
cuitos adicionais, como fontes auxiliares, dispositivos de proteção, sen-
sores, drivers para os interruptores controlados e componentes digitais
de processamento, que muitas vezes não são considerados nas simula-
ções, mas que são capazes de alterar o funcionamento uns dos outros
durante a operação do conversor. Assim, devem ser adotados crité-
rios de compatibilidade eletromagnética, visando que o conversor seja
imune ao ruído eletromagnético gerado por ele próprio e possa operar
adequadamente, além da adição de filtros contra interferência eletro-
magnética (EMI), para evitar que as emissões conduzidas pelos cabos
de alimentação possam afetar o funcionamento de outros equipamentos.
Para a construção do protótipo do 5L-CSI mostrado na Figura
9, juntamente com o estágio de entrada CC-CC, obteve-se inicialmente
uma representação macro de todo o sistema, a qual é exibida na Figura
46. Neste caso, os circuitos eletrônicos foram divididos entre duas pla-
cas de circuito impresso (PCI), sendo que a PCI INV foi destinada para
a estrutura inversora e a unidade de processamento (DSC), enquanto
que na PCI CC-CC foram dispostos os circuitos do estágio de entrada,
filtro de EMI, proteções e a fonte auxiliar. Dessa forma, facilitou-se o
posicionamento dos componentes, o roteamento das trilhas de circuito
impresso e reduziram-se as dimensões do protótipo.
3.13.2 PCI INV
Os interruptores de potência do 5L-CSI, juntamente com os seus
respectivos circuitos de comando e dissipadores, foram distribuídos na
PCI INV, assim como os capacitores de saída (Co) e os terminais para
conexão da carga.












PCI CC-CC PCI INV
Figura 46 – Representação do sistema que será implementado no pro-
tótipo, destacando a divisão dos blocos de circuitos entre duas placas.
em determinadas áreas da placa, as trilhas referentes às correntes de
entrada, tentando reduzir a influência das ondulações em alta frequên-
cia no funcionamento do restante do circuito. Além disso, as trilhas
de saída do inversor foram criadas com grandes áreas de cobre, vi-
sando reduzir a indutância parasita responsável por sobretensões nos
semicondutores durante as comutações. Ao mesmo tempo, aproveita-se
também a capacitância parasita gerada entre duas camadas da placa
para aumentar a capacitância total de saída, reduzindo a impedância
em alta frequência para as comutações dos semicondutores.
Para viabilizar estes critérios, isolou-se a estrutura de potência
do inversor (Figura 47(a)), assumindo que os elementos magnéticos
seriam posteriormente montados na PCI CC-CC. Excluindo-se provi-
soriamente os capacitores de saída (Figura 47(b)) e reorganizando os
interruptores, separou-se os semicondutores em dois grupos (Figura
47(c)). Adicionando novamente os capacitores de saída, obteve-se a re-
presentação da Figura 47(d), onde o 5L-CSI fica caracterizado como a
associação paralela de dois inversores de corrente. Definida a organiza-
ção dos componentes, as trilhas de potência foram roteadas de acordo
com a Figura 48(a), aproveitando o espaço existente entre as colunas
de interruptores para o posicionamento dos circuitos de comando.
Apesar de ter sido utilizado na Figura 47 o símbolo do RB-IGBT
para representar um interruptor bidirecional em tensão, é importante
destacar que este componente não é o mais adequado para ser utilizado
com as especificações propostas. Isto porque os RB-IGBTs disponíveis
no mercado são para tensões de 1.200 V, apresentando elevadas corren-
tes de recuperação reversa durante o bloqueio do interruptor [83], fato
este que limita o uso deste tipo de componente para frequências de co-
mutação tipicamente menores que 5 kHz. Desta forma, os interruptores











































Figura 47 – Manipulações com os interruptores do 5L-CSI, visando o
posicionamento dos componentes na PCI - (a) estrutura de potência
do inversor; (b) e (c) exclusão dos capacitores de saída e separação dos
semicondutores em dois grupos; (d) disposição final dos componentes.
do 5L-CSI foram implementados pela associação série de MOSFETs do
tipo CoolMOS (Infineon SPP24N60C3 - 650 V / 15,4 A @ Tc=100◦C)
com diodos de carbeto de silício (Infineon SDT12S60 - 600 V / 12 A
@ Tc=100◦C), proporcionando um interruptor bidirecional em tensão
com adequadas características de condução e comutação para a faixa

















Figura 48 – Representação do protótipo da PCI INV - (a) disposição
dos componentes e das trilhas de potência; (b) modelo da placa em 3D.
Analisando a disposição dos semicondutores apresentada na Fi-
gura 47(d), observa-se que os terminais de referência de tensão (source)
para os gatilhos dos interruptores controlados estão distribuídos entre
cinco diferentes pontos de conexão, indicando a necessidade de cinco
fontes de alimentação isoladas para os circuitos de comando. Além
disso, constata-se também que o posicionamento do grupo inversor na
esquerda da Figura 48(a) está refletido com relação a representação da
Figura 47(d), visando favorecer a adição de capacitores de auxílio à
comutação (100 nF), conforme a presença dos componentes de cor azul
na direita da Figura 48(b).
Para dissipar o calor gerado nos interruptores, foram utilizados
dois dissipadores de alumínio com ventilação forçada (Fischer Elek-
tronik LAM4 - 125 mm / 12 V), possuindo uma resistência térmica de
aproximadamente 0,7◦C/W cada um. No caso dos capacitores de saída,
empregou-se capacitores de polipropileno, específicos para aplicações de
filtragem de tensão alternada em inversores (Icel MHBS35 - 10 µF /
240 V ca). Como unidade de processamento, utilizou-se um controla-
dor digital de sinais (DSC) com unidade aritmética de ponto flutuante
(Texas Instruments TMS320F28335), montado em uma pequena placa
com padrão DIMM 100 (Dual In Line Memory Module).
Por sua vez, todos os componentes foram modelados em 3D,
originando a representação vista na Figura 48(b), ressaltando que os
circuitos de comando foram montados na parte inferior da placa, redu-
zindo as dimensões dos circuitos de comando.
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3.13.3 PCI CC-CC
Para a elaboração da PCI CC-CC, utilizou-se o critério de man-
ter as mesmas dimensões da PCI INV, posicionando os pontos de co-
nexão das correntes de entrada sob os mesmos locais. Na Figura 49(a),
apresenta-se a distribuição dos componentes na placa, bem como as
principais trilhas por onde irão circular os maiores valores de corrente.
A princípio, foi alocado um determinado espaço na placa para a
montagem de um filtro de EMI para correntes de modo comum, base-
ado nos componentes utilizados em um filtro de um inversor de tensão
comercial de 3 kW. No entanto, existe a necessidade,em um trabalho
futuro, de realizar um novo projeto deste filtro, baseado nas normas de
compatibilidade eletromagnética aplicadas aos inversores alimentados
em corrente contínua. No caso das proteções dos circuitos, além de fusí-
veis, foram utilizados varistores conectados aos terminais dos elementos
magnéticos, visando conter possíveis sobretensões capazes de destruir
os interruptores do inversor, ocasionadas pela abertura indevida das
fontes de corrente em situações de falha.
Por sua vez, o estágio de entrada CC-CC foi projetado utili-
zando diodos de carbeto de silício (Infineon SDP20S30 - 300 V / 20 A
@ Tc=100◦C) e MOSFETs (ST STW75NF30 - 300 V / 37,8 A @
Tc=100◦C), considerando a perda de condução desejada em regime per-
manente, quando os interruptores controlados deste estágio não comu-
tam. Juntamente, utilizou-se um dissipador de alumínio com ventilação
forçada (Fischer Elektronik LAM3 - 75 mm / 12 V), possuindo uma
resistência térmica de aproximadamente 1,1◦C/W.
Em relação aos elementos magnéticos, o indutor de entrada Lin
foi projetado considerando um núcleo toroidal de material amorfo (Amo-
greentech APH46P60), cuja densidade de fluxo de saturação é de 1,5 T.
Dessa forma, foi possível construir um indutor extremamente compacto,
onde cada enrolamento possui uma indutância própria de 125 µH, po-
rém devido ao acoplamento direto do fluxo gerado em cada bobina, a
indutância total vista pela entrada será de 500 µH. O mesmo indutor
também foi projetado utilizando um núcleo toroidal de material à base
de pó de ferro (Magnetics XFlux 78439-A7), apresentando as mesmas
dimensões e com o mesmo número de espiras, porém segundo cálcu-
los preliminares, este material ocasionaria maiores perdas no núcleo do
que o material amorfo. No caso dos transformadores de interfase, foram
utilizados núcleos de ferrite planares (ELP 43), empregando o material
N87 da Epcos, cuja densidade de fluxo de saturação é de 390 mT. A
vantagem observada na utilização do núcleo planar foi a redução total
Atividades Experimentais 129
do volume do componente, devido à área de seção transversal do núcleo
ser relativamente maior do que a área de núcleos tradicionais do tipo E.
Assim como na PCI INV, todos os componentes da PCI CC-CC foram
modelados em 3D, originando a representação vista na Figura 49(b).
3.13.4 Integração
Posteriormente, a PCI CC-CC foi montada sobre a PCI INV,
possibilitando a redução do comprimento dos condutores para conexão
entre as placas, além de evitar que os elementos magnéticos recebes-
sem o ar quente emitido pelos dissipadores do estágio inversor. Assim,
nas figuras 50(a) e 50(b) são mostradas as representações finais do pro-
tótipo do conversor, obtidas através de softwares para modelagem em
3D, as quais apresentam grande fidelidade com a foto real do protó-
tipo construído, vista na Figura 50(c). Baseado nas dimensões obtidas,
e considerando a potência nominal de projeto de 2,2 kW a uma tem-
peratura ambiente de 50◦C, obteve-se uma densidade de potência (ρ)
aproximada de 1 kW/dm3, valor este condizente com a densidade de
potência encontrada em inversores de tensão disponíveis no mercado,
para a mesma faixa de potência [84].
3.13.5 Software
O algoritmo de modulação apresentado na Figura 29 foi imple-
mentado no DSC utilizando linguagem C, não sendo considerada a
princípio a parte correspondente ao controle dos valores médios das
correntes nos transformadores de interfase.
Basicamente, o funcionamento do software é descrito pela má-
quina de estados vista na Figura 51, sendo que as ações executadas
pelo processador alternam entre a troca dos estados dos pinos de saída
do DSC e o cálculo dos tempos dos segmentos da modulação.
No início do período de amostragem dos vetores (segmento 1),
calculam-se os tempos pertinentes para os segmentos do período de
amostragem seguinte, sendo que o tempo do segmento é utilizado para
gerar as interrupções do Timer 0 do DSC, momento este em que os
pinos de saída são atualizados para se obter o estado de comutação
desejado. Contudo, para garantir que não irá ocorrer a abertura de
alguma das fontes de corrente, é necessário um tempo de sobreposição
(overlap), durante o qual os estados de comutação atual e posterior es-
tarão sobrepostos. Neste caso, considerando a frequência de operação




























Figura 49 – Representação do protótipo da PCI BUCK - (a) disposição









Figura 50 – Representação final do protótipo - (a) disposição dos com-
ponentes e das trilhas de potência; (b) modelo do conversor em 3D; (c)
foto do conversor construído (ρ ≈1 kW/dm3).
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do processador de 100 MHz e os tempos estimados de comutação dos
interruptores, definiu-se um tempo de overlap igual a 500 ns, impli-
cando em um tempo mínimo de execução da rotina de interrupção de
1,3 µs.
Desta forma, o tempo mínimo de segmento será definido pelo
tempo mínimo de execução da rotina de interrupção (correspondendo a
uma razão cíclica mínima de comutação dos interruptores de 2,6%), re-
presentando uma limitação prática ao pleno processo de modulação do
conversor. Além disso, a ocorrência de vetores não modelados durante
os instantes de overlap, implicarão em possíveis distorções nas correntes
e tensões de saída do inversor, mas que poderão ser corrigidas após a
implementação de métodos de controle das grandezas disponibilizadas
para a carga.
É importante relatar também que o cálculo dos tempos dos seg-
mentos foi baseado em 56 intervalos do ângulo de referência (∆θs =
0,0187 rad), representando uma variação de θs de -pi/6 até pi/6 - ∆θs.
Como existem seis setores, em um período da frequência fundamen-
tal de saída serão utilizadas 336 amostras, originando a frequência de
amostragem utilizada (336*60 = 20,16 kHz).
Devido a existência da unidade aritmética de ponto flutuante do
processador, o tempo registrado para o cálculo do tempo dos segmentos
foi de 7,5 µs, correspondendo a apenas 15% do período de amostragem
dos vetores. Assim, mostra-se a viabilidade da implementação vetorial


















Figura 51 – Máquina de estados do software implementado no DSC.
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a amostragem dos sensores e cálculos de rotinas de controle, além da
possibilidade de reduzir ainda mais o tempo computacional, elevando-se
a frequência de processamento do DSC até 150 MHz.
3.14 Resultados
Utilizando o protótipo construído e uma carga resistiva de 20 Ω
por fase, foram registradas algumas formas de onda com o auxílio de
um osciloscópio. A princípio foi avaliado apenas o estágio inversor
operando em regime permanente, sendo que o filtro de EMI não foi
montado, os interruptores controlados do estágio cc-cc mantiveram-se
em condução constante e a alimentação auxiliar de +5 V e +12 V para
os circuitos digitais e de comando foi obtida de uma fonte externa.
Na Figura 52(a) apresentam-se as formas de onda da corrente
de saída de uma das fases do inversor (ic,o) e a corrente em uma das
fases da carga (ic,m) após o capacitor de filtragem. Observa-se a pre-
sença de cinco níveis de corrente e a inexistência do retorno ao nível
zero na região de maior amplitude da corrente de saída. Considerando
o registro do valor eficaz de ic,m (2,88 A) e o valor da resistência de
carga, constata-se que o inversor estava operando com uma potência de
aproximadamente 500 W, ou seja, com um valor inferior a um quarto
da potência nominal de projeto. Essa limitação, exclusiva dessa aquisi-
ção, foi ocasionada devido à sobretenção gerada nos interruptores após
a abertura de uma trilha de circuito impresso e a inserção de um con-
dutor para realizar a medição de ic,o, representando a adição de uma
indutância parasita que comprometeu o adequado funcionamento do
inversor.
Contudo, todos os demais resultados que serão apresentados fo-
ram obtidos com o protótipo operando com potência nominal (2,2 kW),
conforme pode ser observado a partir da Figura 52(b), onde são exibi-
das as formas de onda da corrente de entrada (iin), nos transformadores
de interfase (in,2 e ip,2) e da tensão de entrada vin. Embora os valo-
res médios das correntes nos transformadores de interfase não estarem
sendo controlados, na Figura 52(b) verifica-se o adequado equilíbrio das
correntes. Observa-se que a corrente em um dos enrolamentos de Ti1
(ip,2) apresenta um valor médio de 5,96 A, enquanto que em Ti2 (in,2)
o valor médio é de 5,90 A, valores estes que são praticamente a metade
do valor médio da corrente de entrada (12,04 A).
Na Figura 53, são exibidas as formas de onda da tensões de linha
na carga, juntamente com a tensão de entrada vin. Nota-se na Figura
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53(a) que a tensão de linha de saída apresenta uma frequência funda-
mental de aproximadamente 60 Hz, com um valor eficaz igual a 216,1 V,
correspondendo a 1,08 vezes o valor médio da tensão de entrada (200,8
V). Analisando os detalhes das tensões na Figura 53(b), identificam-se
algumas deformações nas formas de onda, próximas aos valores de pico
e do cruzamento por zero, sendo ocasionadas pelo acúmulo de diversos
fatores como o tempo mínimo de amostragem dos vetores, a ocorrência
dos instantes de overlap e as ondulações existentes nas correntes de
entrada.





Figura 52 – Formas de onda experimentais (a) corrente ic,o na saída do
inversor (canal 2) e da corrente ic,m na carga (canal 3); (b) tensão de
entrada vin (canal 1), da corrente de entrada iin (canal 2) e correntes
ip,2 e in,2 nos transformadores de interfase (canais 3 e 4).
134 Proposta de Modulação Vetorial para o 5L-CSI
tensão sobre um dos interruptores (MOSFET+diodo) são exibidas na
Figura 54. Observa-se na Figura 54(b) que o período de comutação do
interruptor é de 49,6 µs, correspondendo à frequência de comutação de
20,16 kHz, ao mesmo tempo que a corrente de entrada apresenta uma
ondulação de 1,8 A com o dobro desta frequência. Porém, na Figura
54(a) constata-se a existência de uma ondulação de baixa frequência
sobreposta na ondulação de alta frequência, ocasionando uma ampli-
tude de ondulação global de aproximadamente 4 A. No caso das tensões
dos interruptores (vSA2), a forma de onda apresenta valores positivos
e negativos (evidenciando a necessidade de interruptores bidirecionais









Figura 53 – Formas de onda da tensão de entrada vin (canal 1) e das
tensões de linha vab, vbc e vca (canais 3, 4 e M) - (a) visualização
de diversos períodos para a realização de medições das grandezas; (b)
detalhes das tensões.
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correspondente ao valor de pico da tensão de linha de saída do inversor.
Na Figura 55(a) apresentam-se as formas de ondas das tensões
nos enrolamentos de Ti1 Ti2, obtendo-se valores médios de 1,41 V e
1,68 V respectivamente. Contudo, tais valores são insignificantes se
comparados aos valores de pico das tensões que estão sendo medidas,
apresentando um erro de medição associado, além de não afetarem o
equilíbrio dos valores médios das correntes, conforme visto anterior-
mente na Figura 52(b). Analisando os detalhes em alta frequência na
Figura 55(b), confirma-se que a frequência das tensões nos transforma-
dores de interfase é igual à frequência de comutação e que a atuação
dos estados de comutação possibilita de fato valores médios locais de





Figura 54 – Formas de onda da tensão de entrada vin (canal 1), da
corrente de entrada iin (canal 2), da tensão no interruptor SA2 (canal
3) e da corrente ic,m em uma das fases da carga (canal 4) - (a) detalhes
em baixa frequência; (b) detalhes em alta frequência.
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Finalizando, na Figura 56 apresenta-se a forma de onda da ten-
são de modo comum, gerada pelo MCSI na carga. Observa-se uma
componente de baixa frequência de 180 Hz associada à componente de
alta frequência gerada pelo processo de comutação, ocasionando um
valor eficaz total de 27,57 V.
A partir das formas de onda, obteve-se o espectro harmônico
normalizado da Figura 57, o qual é semelhante ao resultado obtido por
simulação na Figura 44. Observa-se que a primeira componente harmô-
nica significativa, tanto da corrente de saída (Figura 57(a)) quanto
da corrente de entrada (Figura 57(b)) encontram-se na frequência de
40, 32 kHz, correspondendo ao dobro da frequência de comutação uti-
Figura 55 – Formas de onda da tensão de entrada vin (canal 1) e das
tensões vTi1 e vTi2 nos enrolamentos dos transformadores de interfase
(canais 3, 4) - (a) visualização de diversos períodos para a realização
de medições das grandezas; (b) detalhes em alta frequência.
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Figura 56 – Formas de onda da tensão de entrada vin (canal 3) e da



































Figura 57 – Espectro harmônico em valores de pico (experimental),
utilizando modulação vetorial. (a) Corrente de saída do inversor (Iˆa,o)
e (b) corrente de entrada (Iˆin), normalizadas em relação ao valor de
pico da corrente na carga (Iˆa,m = 8, 7 A). (c) Tensão de linha de saída
do conversor (Vˆab) e (d) tensão de modo comum (VˆNO), normalizadas
em relação ao valor de pico da tensão de linha da saída (Vˆll,o = 300 V).
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Tabela 13 – Resultados experimentais do inversor cinco níveis em cor-
rente, comparando com os valores obtidos por simulação.
Parâmetro Simulado Experimental
Valor eficaz da tensão de linha vll,o 220 V 216 V
Frequência da ondulação de iin 40,32 kHz 40,32 kHz
Ondulação pico-a-pico de iin 1,5 A 1,8 A
Frequência da tensão vTi1 e vTi2 20,16 kHz 20,16 kHz
Frequência de comutação de SA2 20,16 kHz 20,16 kHz
Valor eficaz de iSA2 3,4 A -
Frequência dos pulsos de ia,o 40,32 kHz 40,32 kHz
Valor eficaz de ic,o 6,5 A -
Valor eficaz de ic,m 6,0 A 6,2 A
Valor eficaz da corrente em Co 2,6 A -
THD de ic,o 41,6% 39,3%
THD de ic,m 0,8% 2,3%
Valor eficaz de vNO - (180 Hz) 7,1 V 8,1 V
Valor eficaz de vNO - (40,32 kHz) 16,0 V 11,7 V
Valor eficaz de vNO - total 26,7 V 27,6 V
lizada. Entretanto, nota-se que o espectro da tensão de linha (Figura
57(c)) possui um conteúdo harmônico maior em baixa frequência do que
o espectro harmônico simulado (Figura 44(c)), devido às deformações
observadas na tensão de saída (Figura 53(b)). Comparando quantitati-
vamente na Tabela 13, os valores simulados e experimentais, observa-se
a inexistência de discrepâncias significativas entre os resultados, com
exceção da distorção harmônica da corrente na carga e da ondulação
máxima da corrente de entrada, cujo valor considerado envolveu a com-
ponente de baixa frequência existente. Caso fosse considerado apenas
o valor da ondulação em alta frequência (1,8 A), este valor seria seme-
lhante ao valor simulado. Os valores experimentais não apresentados
na Tabela 13 correspondem às medições em potência nominal que não
puderam ser realizadas, devido à influência causada pelo aparato de
medição na construção e funcionamento do protótipo.
3.15 Conclusões
Através dos conceitos e da representação em espaço vetorial do
5L-CSI, foi possível desenvolver uma técnica de modulação que propor-
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ciona a operação intercalada do conversor em estudo. Quando compa-
rada às simulações pelo Método 1 de modulação PWM, a técnica de mo-
dulação vetorial proporcionou melhores resultados, principalmente com
relação ao valor da tensão de modo comum gerada e do valor eficaz nas
correntes dos capacitores de saída. Quando comparada às simulações
pelo Método 2 de modulação PWM, a modulação SVM proporcionou
resultados semelhantes na maioria dos parâmetros analisados.
A implementação do algoritmo de modulação vetorial, de fato
exige um controlador digital de sinais com elevada capacidade de pro-
cessamento. Contudo, evita a necessidade do uso de um DSC com
periféricos de hardware específicos para a modulação de inversores de
corrente. Além disso, a manipulação direta dos estados de comutação
do 5L-CSI permite atuar no equilíbrio dos valores médios de corrente e
no melhor aproveitamento dos vetores disponíveis.
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4 Modelagem Dinâmica e Controle
de um Sistema de Acionamento
O uso de inversores trifásicos, para o acionamento de máquinas
elétricas, normalmente está associado a necessidade de se controlar a
velocidade ou o torque proporcionado pelo motor em uma determinada
aplicação. Por sua vez, para a implementação de malhas de controle, é
indispensável o conhecimento de modelos matemáticos do sistema, en-
volvendo o inversor, o motor e a sua respectiva carga mecânica, permi-
tindo assim que os parâmetros dos compensadores sejam determinados.
Neste capítulo, será apresentada inicialmente a modelagem do
MSIP, fazendo uso da transformação de variáveis para um sistema rota-
cional de referências, sincronizado com a posição do rotor. Esta mesma
ferramente matemática, aliada ao conceito de valores médios quase ins-
tantâneos, será empregada na modelagem orientada ao controle do con-
versor estático. Posteriormente, a partir de linearização dos modelos
em torno de um ponto de operação, serão projetadas e implementadas
duas malhas de controle discretas, baseadas em compensadores de ação
proporcional e integral. Estes compensadores serão utilizados para con-
trolar a corrente do estágio de entrada e a velocidade do motor, sendo
validados através de simulações numéricas. Por fim, serão apresentados
alguns resultados experimentais envolvendo uma carga resistiva e um
MSIP, mostrando o controle de corrente de entrada do conversor.
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4.1 Modelagem do MSIP
Usualmente, a modelagem de motores elétricos faz uso de trans-
formações matemáticas para sistemas arbitrários de referência, propor-
cionando que todas as indutâncias variáveis com a posição angular do
rotor sejam eliminadas. Além disso, permite que as correntes e ten-
sões trifásicas do estator tenham suas projeções referenciadas em um
sistema bifásico rotacional, de variáveis de eixo direto (d) e de eixo em
quadratura (q), conforme a Figura 58(a).
A transformação de variáveis da máquina síncrona para um sis-
tema de referência rotacional foi feita pela primeira vez por R. H. Park
em 1928, o qual fixou o sistema de referência girante do estator no rotor
e obteve equações de tensão e torque elétrico independentes da posição




Figura 58 – (a) Eixos do sistema de referência arbitrário; (b) Eixos para
a modelagem do MSIP, onde θ = θr e ω = ωr.
Definindo que o sistema de referência emprega θ = θr e ω =
ωr, obtém-se a representação da Figura 58(b) que será utilizada na
modelagem do MSIP. Matematicamente, a transformação dq0 é definida
conforme (4.1), onde ~fdq0 representa tensões, correntes ou enlaces de
fluxo, e [Ks] é a matriz de transformação direta definida em (4.3), cuja
































































A aplicação da transformação dq0 no modelo em variáveis natu-
rais (a, b, c) do MSIP é apresentada em [85–87], resultando no conjunto
de equações em (4.5). Estas equações descrevem o comportamento di-
nâmico das correntes de eixo direto (id,m) e de eixo em quadratura
(id,m) no estator, o torque eletromagnético gerado (Te) e a velocidade
mecânica no eixo (ωm).
É importante observar que na expressão de Te, o primeiro termo
é chamado de torque de reação, devido à interação entre o campo mag-
nético produzido pelas correntes nos enrolamentos do estator e o campo
magnético gerado pelos imãs permanentes. O segundo termo é o torque
de relutância, que é devido à saliência dos polos. No caso de máquinas
de polos lisos (que será o tipo de motor considerado neste trabalho), o
torque de relutância será nulo, pois Ld,m = Lq,m.
Os valores da resistência de fase do estator (Rm), das indutâncias
(Ld,m, Lq,m) e do fluxo magnético (λm) podem ser obtidos através de
ensaios a vazio e de curto-circuito.

Ld,m ˙id,m = vd −Rmid,m + Lq,mwriq,m
Lq,m ˙iq,m = vq −Rmiq,m − Ld,mwrid,m − λmwr
Te =
3
2Np [λmiq,m + (Ld,m − Lq,m) id,miq,m]
Jm ˙ωm = Te −Bmωm − Tm
θ˙r = ωr = Npωm
(4.5)
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4.2 Modelagem do Estágio Inversor
O 5L-CSI é formado pela associação paralela de dois inverso-
res de corrente três níveis (3L-CSI), cada um processando idealmente
metade da potência do conversor. Além disso, a energia armazenada
na indutância magnetizante dos transformadores de interfase pode ser
considerada desprezível. Dessa forma, a modelagem do inversor cinco
níveis em corrente será baseada nos valores médios quase-instantâneos
(VMQI) das correntes e tensões de um único 3L-CSI, representado na
Figura 59, o qual processa toda a potência do sistema.













Figura 59 – Circuito utilizado para modelar o estágio inversor.
Para o funcionamento deste conversor é necessário que apenas
um interruptor do grupo positivo e um interruptor do grupo negativo
estejam em condução. Dessa forma, as restrições vistas em (4.6) devem
ser respeitadas, sendo que sxp = sxn = 1 representa o interruptor em
condução e sxp = sxn = 0 representa o interruptor bloqueado.
sap + sbp + scp = 1 san + sbn + scn = 1 (4.6)
Assim, analisando o circuito da Figura 59, encontram-se as equa-
ções mostradas em (4.7), que regem o funcionamento do conversor:
~iabc,m = ~Sabc · iin − Co · ~˙vabc ; vpn = ~Sabc
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~Sabc =
 sap − sansbp − sbn
scp − scn
 . (4.9)
Por sua vez, os valores instantâneos das correntes e dos estados dos in-
terruptores são substituídos pelos seus valores médios quase-instantâneos






x(t) · dt (4.10)










1 · dt = dap , (4.11)






 〈sap〉 − 〈san〉〈sbp〉 − 〈sbn〉
〈scp〉 − 〈scn〉
 =
 dap − dandbp − dbn
dcp − dcn
 = ~dabc . (4.12)
No caso das correntes apresentadas na equação (4.7), estas po-
dem ser reescritas como sendo
ij,m = (sjp − sjn)iin − Cov˙j j = a, b, c . (4.13)
Aplicando então o conceito de VMQI, e considerando que a frequência
de comutação é suficientemente maior que a largura de banda de iin
(fsw >> 2BWIin), tem-se que:
〈ij,m〉 = 〈(sjp − sjn) iin − Cov˙j〉
∼= 〈sjp − sjn〉 〈iin〉 − Co 〈v˙j〉
∼= (djp − djn) 〈iin〉 − Co 〈v˙j〉 . (4.14)
Estendendo o mesmo desenvolvimento para a equação de vpn
em (4.7), encontram-se as equações (4.15) e (4.16) que representam o
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modelo por valores médios quase-instantâneos do inversor de corrente.〈
~iabc,m
〉






′ · 〈 ~vabc〉 (4.16)
4.3 Modelagem do Estágio de Entrada
A fonte de corrente do estágio inversor será gerada pelo estágio
de entrada, representado na Figura 60(a), o qual é formado por um
conversor CC-CC conectado entre a bateria e os indutores de entrada
Lin. Por sua vez, o conversor CC-CC permite controlar o valor mé-
dio da tensão vin através da variação da razão cíclica din, passando a
ser representado por uma fonte de tensão controlada (Figura 60(b)).
Devido a existência de acoplamento unitário direto entre os indutores,



















Figura 60 – (a) Estágio de entrada CC-CC; (b) Circuito utilizado para
modelar o estágio de entrada.
Rin,eq = 2Rin ; Lin,eq = 4Lin (4.17)
Analisando o circuito da Figura 60(b) e utilizando a mesma téc-
nica de VMQI da seção anterior, tem-se que




+ 〈vpn〉 . (4.18)
Substituindo (4.16) em (4.18) encontra-se portando que





′ · 〈 ~vabc〉 . (4.19)
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A partir das equações (4.15) e (4.19) é possível então representar































Figura 61 – Circuito equivalente do conversor.
4.3.1 Modulador
O comando dos interruptores do estágio de entrada será feito
através de uma modulação PWM, empregando um processo de compa-
ração entre um sinal modulador Vm,cc com dois sinais portadores com
valor de pico Vˆc,cc e defasados em 180◦. Na Figura 62 representam-se
os dois sinais de comando gerados para Sa e Sb, além da forma de onda
da tensão vin, a qual possui uma frequência igual a duas vezes o valor
da frequência do sinal portador. Tendo em vista que a razão cíclica
associada à tensão pulsada vin depende do valor do sinal modulante, é
necessário determinar o ganho proporcionado pelo modulador, o qual
será adicionado posteriormente ao modelo da planta do estágio de en-
trada. A partir da Figura 62, os sinais portadores vc1 e vc2 são definidos







t ; vc2 = Vˆc,cc − Vˆc,cc
Tsw/2




Utilizando as equações apresentadas em (4.20) para determinar
os tempos t2 e t1 onde ocorrem os primeiros cruzamentos dos sinais
















Figura 62 – Representação da modulação PWM utilizada no estágio
de entrada, destacando os sinais portadores defasados em 180◦ e o
resultado proporcionado na tensão de entrada vin.




















− 1 onde − 1 ≤ din ≤ 1 . (4.23)
4.4 Transformação para o Sistema de Referências dq0
Afim de simplificar e uniformizar o modelo do conversor com o
modelo do MSIP, será empregada a transformação dq0 apresentada na
seção 4.1, utilizando o mesmo sistema de coordenadas com θ = θr.
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Partindo da equação (4.15) e empregando as definições apresen-
tadas em (4.1) e (4.2) tem-se que〈
~iabc,m
〉

















Multiplicando os termos de (4.25) por [Ks] obtém-se que〈
~idq0,m
〉










= ωr [γ] (4.27)
onde:
ωr = θ˙r [γ] =
 0 −1 01 0 0
0 0 0
 . (4.28)









− Co ωr [γ] 〈 ~vdq0〉 . (4.29)
Da mesma forma, partindo da equação (4.19) tem-se que:
















−1 〈 ~vdq0〉 .
(4.31)
Sabendo que a identidade matricial (4.32) é válida, obtém-se a expres-
são (4.33).
[A ·B]′ = B′ ·A′ (4.32)









−1 〈 ~vdq0〉 .
(4.33)
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onde:
[α] =
 3/2 0 00 3/2 0
0 0 3
 . (4.35)
Com isso, obtém-se a expressão (4.36) [31].
Lin,eq ˙〈iin〉 = din〈vbat〉 − (Rin,eq 〈iin〉)− ~ddq0
′
[α] 〈 ~vdq0〉 (4.36)
Explicitando as equações (4.29) e (4.36) e desconsiderando as
componentes de sequência zero (pois assume-se que idealmente o sis-
tema trifásico é equilibrado, e portanto, estas componentes serão nulas),
apresenta-se em (4.37) o conjunto de equações que descreve o modelo
do conversor eletrônico em variáveis dq [24, 75,89].
Co 〈v˙d〉 = dd 〈iin〉 − 〈id,m〉+ Coωr 〈vq〉





= din 〈vbat〉 −Rin,eq 〈iin〉 − 32 (dd 〈vd〉+ dq 〈vq〉)
(4.37)
4.5 Linearização e Representação dos Modelos em Espaço de
Estados
Os modelos obtidos nas seções anteriores, para o MSIP e para o
conversor, possuem o inconveniente de apresentarem não-linearidades
como a multiplicação entre variáveis do sistema. Dessa forma, as variá-
veis médias quase instantâneas serão decompostas em uma componente
constante (X), dependente do ponto de operação do sistema, e uma
perturbação (xˆ), como apresentado em (4.38).
〈x〉Tsw = X + xˆ (4.38)
Por sua vez, realizando a linearização dos modelos conforme [90],
obtém-se um novo conjunto de equações apresentado em (4.39), que
modela o sistema em torno do ponto de operação escolhido.
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






iˆin − 1Co iˆd,m
˙ˆvq = −Ωrvˆd − Vdωˆr + IinCo dˆq +
Dq
Co







vˆbat − 3Vq2Lin,eq dˆq −
3Dq
2Lin,eq
vˆq − 3Vd2Lin,eq dˆd






































As equações em (4.39) podem ser reescritas na forma de espaço
de estados x˙ = A·x+B ·u+P ·q, conforme visto em (4.40), onde o vetor
x contém os estados do sistema, o vetor u as variáveis manipuladas e
q as perturbações. Neste caso, os estados vd e vd estão associados à
energia armazenada nos capacitores de saída do estágio inversor, iin
está relacionado à energia presente no indutor de entrada, id,m e iq,m
estão ligados à energia armazenada nas indutâncias do estator e ωr está
associado à energia cinética existente no movimento giratório do rotor
na máquina e da carga mecânica.
4.6 Modelo de Carga para o Estágio de Entrada
4.6.1 Determinação dos Parâmetros Equivalentes
Os parâmetros elétricos, utilizados na modelagem da carga vista
pelo estágio de entrada, podem ser calculados a partir da energia elé-
trica armazenada ou convertida nos elementos do sistema [91], origi-
nando o circuito equivalente apresentado na Figura 63.
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d d
t
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Assim, definindo um ponto de operação do sistema em regime
permanente e desprezando as resistências dos semicondutores e dos
transformadores de interfase, a potência dissipada na resistência do es-
tator é definida segundo (4.41), onde Iˆx,m é o valor de pico da corrente






Por outro lado, a potência dissipada no resistor do circuito equi-
valente (Ro,eq) é calculada segundo a equação (4.42), tendo em vista




Para que os modelos sejam equivalentes, é necessário que os va-










No modelo proposto na Figura 63, o parâmetro Lo,eq será o equi-
valente à indutância síncrona do motor (Ls,m). O valor de Lo,eq será
obtido a partir da energia armazenada em Ls,m, que é calculada se-
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Figura 63 – Modelo equivalente em regime permanente da carga vista
pelo estágio de entrada.























É importante ressaltar que no caso da máquina de polos lisos, e
se for desconsiderado o valor da indutância de dispersão do estator, o
valor de Ls,m é numericamente igual ao valor das indutâncias de eixo
direto ou em quadratura (Ld,m ou Lq,m) [85].
Para o cálculo do capacitor equivalente de saída (Co,eq), será
considerada a energia armazenada nos três capacitores de saída (Co),





































onde a tensão Vo é definida como sendo
Vo = DinVbat −Rin,eqIin. (4.51)










Para determinar o valor de Kv,eq define-se primeiramente a po-
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tência elétrica convertida no MSIP segundo (4.54), considerando que a
BEMF com valor de pico Uˆx,m é idealmente cossenoidal e está em fase
com a forma de onda da corrente de alimentação do motor.




























3 · 1000 (4.54)
No circuito equivalente, a potência convertida é definida como
Pconv,eq = IoKv,eqΩm,rpm = IinKv,eqΩm,rpm . (4.55)









3 · 1000 . (4.56)
4.6.2 Linearização e Representação em Espaço de Estados
O conjunto de equações que representa o modelo equivalente da
Figura 63 é apresentado em (4.57).










〈iin〉 = 〈io〉+ Co,eq 〈v˙o〉
(4.57)
Por sua vez, utilizando o mesmo procedimento da seção anterior
para a linearização das equações em (4.57), obtém-se a representação
em espaço de estados vista em (4.58).






























4.7 Visão Geral do Sistema de Controle
Na Figura 64 apresenta-se uma visão geral do sistema de controle
que será utilizado, baseado em propostas apresentadas em [24,31]. Na
representação, todas as variáveis serão consideradas livres de compo-
nentes de alta frequência (pois serão utilizados filtros para a realização
das medições), por isso será abolida o notação 〈〉. Basicamente, a ideia
consiste em utilizar duas malhas de controle, dinamicamente desacopla-
das, empregando compensadores do tipo proporcional - integral (PI).
A malha de controle de maior banda passante será responsável por
estabilizar a fonte de corrente de entrada, sendo que o compensador
PIIin irá atuar sobre o sinal modulador (vm,cc) do estágio de entrada
CC-CC. Por sua vez, o controle da velocidade do motor será executado
por uma malha de controle com menor banda passante que a anterior,
atuando no valor de referência da corrente de eixo em quadratura do
motor (iq,m∗) através do compensador PIω. Por simplicidade, neste
trabalho será adotado o método de controle do MSIP com ângulo de
torque constante em 90◦ [87], o que implica em id,m∗ = 0. Dessa
forma, não será avaliado o controle da máquina com enfraquecimento
de campo (onde seria necessário que id,m∗ 6= 0), o que permitiria a ope-
ração do MSIP com uma velocidade acima do valor nominal. Para o
melhor aproveitamento da corrente de entrada, o índice de modulação
do estágio inversor será mantido fixo em um valor elevado (Mi = 0, 90).
4.7.1 Especificações do Sistema
No projeto do sistema de controle será considerado o mesmo
protótipo de conversor visto no Capítulo 3, sendo que as especificações
necessárias são apresentadas na Tabela 14. Para o projeto do sistema
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de controle serão utilizadas as especificações da Tabela 14, referentes a
um motor a imãs permanentes comercial (PMS 100R/WB527 - PERM
Motors) disponível no laboratório. A medição da posição mecânica do
rotor será realizada por um resolver, acoplado ao eixo do motor, que
fornece os sinais de seno e cosseno da posição mecânica (θm). Estes
sinais serão utilizados para determinar os sinais de seno, cosseno e ve-
locidade angular no sistema de referência de interesse (θr), conforme
indicado na Figura 64(a). Como carga mecânica do MSIP será utilizada
uma máquina semelhante (PMS 100R/WB524 - PERM Motors) que irá
atuar como um gerador (GSIP). O GSIP estará conectado à uma carga














































































Figura 64 – (a) Representação do sistema que será controlado; (b)
Diagrama de blocos da estrutura de controle.
































Figura 65 – Representação do sistema de testes considerado no projeto
da estrutura de controle.
mais a carga resistiva representam para o MSIP uma carga mecânica
com característica de torque/velocidade idealmente linear, pois a ten-
são, corrente e torque no eixo do GSIP aumentam proporcionalmente
com a velocidade do MSIP.
O valor de pico do fluxo magnético a vazio do MSIP (λm) normal-
mente não é fornecido nos catálogos de motores, mas pode ser calculado
segundo a equação (4.60).
Uˆx,o = Npωmλm =
Kv,m · 60 · ωm√
3 · 2pi · 1000 (4.59)
λm =
Kv,m · 60√
3 · 2pi · 1000 ·Np
= 191, 8 mWb (4.60)
No caso do coeficiente de atrito do rotor (Bm), uma estimativa
deste valor é obtida a partir das equações apresentadas em (4.5). Sa-
bendo que em regime permanente a derivada da velocidade é nula, e
considerando os valores nominais de torque, velocidade e corrente no
motor apresentados na Tabela 14, obtém-se o valor de Bm em (4.63).





















4.7.2 Determinação das Correntes de Referência
O sistema de controle apresentado na Figura 64(b) utiliza três
correntes de referência, sendo elas id,t∗, iq,t∗ e iin∗.
As correntes id,t∗ e iq,t∗ são utilizadas pela estratégia de mo-
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Tabela 14 – Especificações do sistema de testes.
Parâmetros do conversor Valor
Tensão da bateria (Vbat) 200 V
Indutância equivalente de entrada (Lin,eq) 500 µH
Resistência equivalente de entrada (Rin,eq) 1 Ω
Freq. de comutação do estágio de entrada (fsw,in) 22 kHz
Indutância mag. dos transformadores de interfase 3,0 mH
Índice de modulação do estágio inversor (Mi) 0,90
Freq. de comutação do estágio inversor (fsw,out) 22 kHz
Freq. de amostragem dos conversores A/D (fa) 22 kHz
Freq. de corte dos filtros PB para medições (fc,pb) 5,5 kHz
Capacitores de saída do inversor (Co) 10 µF
Potência máxima de saída (Po,inv) 2,2 kW
Parâmetros do MSIP - PMS 100R/WB527 Valor
Tipo de conexão das bobinas do estator Estrela
Indutância do estator (Ls,m, Ld,m, Lq,m) 11,8 mH
Resistência de fase (Rm) 3,35 Ω
Número de pares de polos (Np,m) 4
Velocidade nominal (ωm,rpm) 1.500 rpm
Torque mecânico máximo (Tm,max) 7,0 Nm
Valor eficaz máximo da tensão de linha (V efm,max) 180,8 V
Valor eficaz máximo da corrente de linha (Iefm,max) 5,21 A
Potência mecânica máxima de saída (Po,m) 1,1 kW
Cte. de pico de linha da BEMF a vazio (Kv,m) 139,13 V/krpm
Momento de inércia do rotor (Jm) 0,00096 kg/m2
Parâmetros do GSIP - PMS 100R/WB524 Valor
Tipo de conexão das bobinas do estator Delta
Indutância do estator (Ls,g, Ld,g, Lq,g) 0,8837 mH
Resistência de fase (Rg) 0,2391 Ω
Número de pares de polos (Np,g) 4
Velocidade nominal (ωm,rpm) 1.500 rpm
Torque mecânico máximo (Tg,max) 7,6 Nm
Valor eficaz máximo da tensão de linha (V efg,max) 36,2 V
Valor eficaz máximo da corrente de linha (Iefg,max) 21,5 A
Potência mecânica máxima de saída Po,g 1,2 kW
Cte. de pico de linha da BEMF a vazio (Kv,g) 26,13 V/krpm
Momento de inércia do rotor (Jg) 0,00096 kg/m2
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dulação vetorial (SVM), apresentada no Capítulo 3, para determinar o
sextante, a região e os tempos de amostragem dos vetores que serão em-
pregados na modulação. Utilizando as equações apresentadas em (4.37)
e desconsiderando os termos derivativos (pois em regime permanente
estes termos serão nulos e segundo [24] não apresentam significativa
influência durante a operação transitória) tem-se que id,t
∗ = dd · iin∗ = id,m − Coωrvq
iq,t
∗ = dq · iin∗ = iq,m + Coωrvd .
(4.64)
Por sua vez, a corrente iin∗ é utilizada para controlar a fonte de
corrente, permitindo que o estágio de entrada CC-CC controle o fluxo
de potência de acordo com a necessidade do motor. Considerando que
a modulação vetorial é do tipo linear, empregado 0 < Mi ≤ 1, o valor








4.7.3 Definição do Ponto de Operação
Em (4.66) é definido os valores do ponto de operação do sis-
tema, que serão utilizados no projeto das malhas de controle. Com
estes valores, além dos parâmetros da Tabela 14 e as equações em re-
gime permanente oriundas dos modelos apresentados em (4.5) e (4.37),
obtém-se na Tabela 15 os pontos de operação das variáveis de interesse
do sistema de acionamento.
Vbat = 200 V ; Ωm,rpm = 1.500 rpm ; Tm = 4, 5 Nm (4.66)
4.8 Malha de Controle da Corrente de Entrada
A malha de controle da corrente de entrada será utilizada para
controlar a planta modelada em (4.58). Esta planta passará a ser re-
presentada pelo diagrama de blocos da Figura 66, tendo em vista uma
futura implementação prática em DSC. O bloco z−1 representa o atraso
de um período de amostragem (Ta) existente na implementação em
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Ωr = NpΩm 628,32 rad/s







Vd = (RmId,m)− (Lq,mΩrIq,m) -38,53 V
Vq = (RmIq,m) + (Ld,mΩrId,m) + (λmωr) 137,92 V
Id,t = Id,m − (CoωrVq) -0,87 A






















Vin = DinVbat 197,95 V
Vˆx,o =
√












































DSC, entre o tempo de processamento e a atualização da variável de
ação de controle.
O bloco B0 é o sustentador de ordem zero (ZOH) definido na
equação (4.67), representando a característica dos controladores imple-
mentados digitalmente de atualizar e manter a variável de ação durante
o tempo Ta [92]. O modulador do estágio de entrada (apresentado na
Seção 4.3.1) é representado pelo bloco Gm, definido em (4.68) através
162 Modelagem Dinâmica e Controle de um Sistema de Acionamento













Os blocos GIin, Gq1 e Gq2 representam o comportamento da corrente
iin em relação à variável de atuação do controlador (que neste caso é
a razão cíclica din) e o comportamento desta corrente em relação às
perturbações vbat e ωm,rpm. As funções de transferência destes blocos
são definidas pelas expressões (4.69)-(4.73) e foram obtidas a partir do













2 + (k6k3) s+ k6k2k1
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O condicionamento do sinal de medição será feito pelo bloco Fpb,




, ωc,pb = 2pifc,pb (4.74)
Como os controladores serão implementados digitalmente em
tempo discreto, é conveniente que o modelo da planta, originalmente
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Figura 66 – Planta a ser controlada pela malha de controle de iin.
desenvolvido através da transformada de Laplace no espaço s, seja con-
vertido para o espaço da transformada z [92]. Os modelos em z da
planta da malha de corrente iin em função da perturbação do sinal
modulador vm,cc e de perturbações do tipo degrau unitário de vbat e
ωr,rpm foram obtidos através da implementação de (4.75) e (4.76) em
MATLAB (discretização via comando c2d(), pelo método padrão que
considera a existência de ZOH nas entradas), utilizando uma frequência
de amostragem fa = 22 kHz. Na Figura 67 são vistos os diagramas de
resposta em frequência de Guz(z), Gq1z(z) e Gq2z(z), considerando os
parâmetros da Tabela 15.
Guz(z) = z
−1Z {B0(s)Gm(s)GIin(s)Fpb(s)} (4.75)






















































Figura 67 – Resposta em frequência de Guz(z), Gq1z(z) e Gq2z(z).
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Para controlar a planta, utilizou-se um controlador clássico do
tipo PI (proporcional integral), cuja representação em z deste contro-
lador é dada pela expressão (4.77). Como complemento ao controlador
PI, foi inserido um filtro de referência (Fr), com o intuito de minimizar
o efeito do sobressinal causado pelo zero do controlador na função de
transferência de malha fechada com relação ao sinal de referência. O
zero deste filtro pode ser utilizado para acelerar a resposta com relação
ao sinal de referência sem que isso altere a característica de rejeição




z − 1 = KPI
TPI





Na Figura 68 apresenta-se a malha de controle da corrente iin,
com os respectivos blocos do controlador (PIIin) e do filtro de referên-
cia (Fr,Iin). Os coeficientes de PIIin e Fr,Iin foram ajustados com o
auxílio da ferramenta SISOtool do MATLAB, a partir do diagrama do
lugar das raízes apresentado na Figura 69(a). O objetivo foi propor-
cionar à saída iin uma resposta subamortecida em relação a um sinal
do tipo degrau unitário na referência i∗in, com um tempo de resposta
da ordem de 20 ms (o que representa uma malha de controle de iin
com uma banda passante de aproximadamente 30 Hz). As funções de
transferência em malha fechada, com relação ao sinal de referência e às
pertubações vbat e ωm,rpm, são apresentadas nas equações (4.79)-(4.81),






















Posteriormente, a implementação de PIIin e Fr,Iin em um con-
trolador digital serão feitas através das funções de recorrência apre-
sentadas em (4.84) e (4.86), que foram obtidas empregando a relação
(4.82) nas equações (4.83) e (4.85).
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-1,0 0,0 1,0-0,5 0,5
Figura 69 – (a) Lugar das raízes da malha de controle de iin; (b) di-
agrama de polos e zeros de malha fechada em relação à referência i∗in
(MFin∗); (c) e (d) diagrama de polos e zeros de malha fechada em rela-
ção às perturbações de vbat e ωm,rpm respectivamente (MFq1, MFq2).
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i∗in,f [k] = −f0i∗in,f [k − 1] + g1i∗in[k] + g0i∗in[k − 1] (4.84)
PIIin(z) =
b1z + b0




vm,cc[k] = vm,cc[k − 1] + b1εIin[k] + b0εIin[k − 1] (4.86)
Onde:
f0 = −0.991127635898091
g1 = 0.096417358411957 b1 = 0.000670322811755179
g0 = −0.0875449937634786 b0 = −0.000543367733771243
(4.87)
Considerando a malha de controle da Figura 68, apresenta-se na
Figura 70 o comportamento de iin e din na ocorrência de perturba-












































Figura 70 – Resposta da corrente de saída (a) e da razão cíclica de
entrada (b) às perturbações do tipo degrau na corrente de referência
(1), na velocidade da máquina (2) e na tensão da bateria (3).
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Din = 0, 9898). Foram consideras perturbações de -1 A na corrente
de referência (1), -150 rpm na velocidade da máquina (2) e -20 V na
tensão da bateria (3). Observa-se que a resposta da malha de controle
em relação ao sinal de referência apresenta o comportamento desejado,
sendo subamortecida e com um tempo de resposta de 20 ms. Contudo,
apesar da malha de controle proporcionar erro nulo em regime, na ocor-
rência de perturbações em vbat e ωm,rpm, outros tipos de controladores
deverão ser avaliados caso seja necessário reduzir o sobressinal causado
por estas perturbações na corrente de entrada.
4.9 Malha de Controle de Velocidade do MSIP
A planta que representa o comportamento da velocidade do MSIP
será modelada a partir da sexta equação apresentada em (4.39) e rees-
crita em (4.88). Por sua vez, sabendo que os valores de Ld,m e Lq,m





























Substituindo (4.90) em (4.89) e transformando para o domínio em s,








A partir das equações (4.89)-(4.91) obtém-se a planta para o controle
de velocidade do MSIP representada na Figura 72, onde os blocos GTe e
GTm são definidos em (4.92). Por simplicidade, não serão considerados
atrasos de fase existentes na medição de ωr, tendo em vista que esse
valor será calculado a partir dos sinais de seno e cosseno fornecidos pelo
resolver.





























Seguindo o mesmo procedimento utilizado na seção anterior, são
obtidas as funções de transferência discretizadas da planta de veloci-
dade, em função da corrente de quadratura (GIqz) e da perturbação de
torque mecânico (GTmz), conforme (4.95) e (4.96).
Gacz(z) = Z {Gac(s)} (4.93)
GTez(z) = z
−1Z {B0(s)GTe(s)} (4.94)
GIqz(z) = GTez(z)Gacz(z) (4.95)





Assim como utilizado na malha de controle de corrente, para
controlar a planta de velocidade empregou-se também uma estrutura
formada por um controlador PI e por um filtro no sinal de referência,
conforme visto na Figura 73. Na malha de controle de velocidade, o
controlador PIω irá garantir o erro de velocidade nulo em regime per-
manente. Já o filtro Fr,ω irá limitar a derivada do sinal de referência de
velocidade, evitando que, em situações transitórias, ocorram elevados
valores de corrente na alimentação da máquina. O bloco Kmr é defi-
nido em (4.97), e representa o fator de conversão do valor de velocidade
mecânica (em rpm) para frequência elétrica em (rad/s).
As equações de recorrência para implementação de PIω e Fr,ω
são apresentadas em (4.98)-(4.101). Os coeficientes foram ajustados
para proporcionar uma dinâmica subamortecida e um tempo de res-
posta de aproximadamente 1,2 s (banda passante em malha fechada
de 0,6 Hz), na ocorrência de perturbações do tipo degrau na referência
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ω∗m,rpm. As funções de transferência em malha fechada, com relação ao
sinal de referência e a pertubação τm, são apresentadas nas equações









ω∗r,f [k] = −f0ω∗r,f [k − 1] + g1ω∗r [k] + g0ω∗r [k − 1] (4.99)
PIω(z) =
b1z + b0




iq,m[k] = iq,m[k − 1] + b1εω[k] + b0εω[k − 1] (4.101)
Onde:
f0 = −0.99983940858927
g1 = 0 b1 = 0.102
















Considerando a malha de controle da Figura 73, apresenta-se na Figura
75 o comportamento de ωr,rpm e iq,m na ocorrência de perturbações














































Figura 72 – Resposta em frequência de GIqz(z) e GTmz(z).















































































Figura 74 – (a) Diagrama de polos e zeros de malha fechada em relação
à referência ω∗r (MFω∗); (b) diagrama de polos e zeros de malha fechada
em relação à perturbação de τm (MFTm).
Iq,m = 5, 19 A). Foram consideras perturbações de -150 rpm na veloci-
dade de referência (1) e -1 Nm no torque de carga do eixo da máquina
(2). Observa-se que a resposta da malha de controle em relação ao sinal
de referência apresenta o comportamento desejado, sendo subamorte-
cida e com um tempo máximo de resposta de 1,2 s. O sobressinal que
existe na velocidade do motor na ocorrência de perturbações de torque,
não representa um valor expressivo.
4.10 Simulação do Sistema Completo
Utilizando as especificações da Tabela 14 e os parâmetros dos
compensadores apresentados nas seções 4.8 e 4.9, realizou-se uma si-
mulação completa do sistema no programa PSIM, considerando a estru-
tura de acionamento em estudo (inversor 5L-CSI e estágio de entrada
CC-CC) e um MSIP. A carga mecânica do motor foi implementada
utilizando a equação (4.105), que proporciona um torque de 4,5 Nm na











































Figura 75 – Resposta da velocidade no motor (a) e da corrente de eixo
em quadratura (b) às perturbações do tipo degrau na velocidade de
referência (1) e no torque mecânico no eixo da máquina (2).
velocidade de 157,08 rad/s (1.500 rpm).
Tm = 28, 648× 10−3 · ωm (4.105)
Tendo em vista que o resolver do motor fornece os valores de seno e
cosseno da posição mecânica do rotor (θm), é necessário manipular estes
sinais para obter os valores de seno e cosseno da posição das grandezas
elétricas (θr) no sistema de referência de interesse. Dessa forma, para
o caso particular de Np = 4, e utilizando identidades trigonométricas
básicas, obtém-se as expressões (4.106) e (4.107).














Por sua vez, sabendo que θm = ωmt, e utilizando a derivada dos
sinais do resolver, obtém-se a expressão (4.108) que determina o valor
de ωr para a malha de controle de velocidade.
ωr = 4
{[




sin (ωmt) · ˙cos (ωmt)
]}
(4.108)
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Figura 76 – Simulação do sistema completo durante a etapa de partida
do MSIP: (a) Corrente de entrada (iin), nos transformadores de inter-
fase (iTi), na saída do inversor (ix,o) e no motor (ix,m); (b) tensões
de fase (vx,o) na saída do inversor; (c) torque eletromagnético (τe) e
torque mecânico (τm) no eixo; (d) velocidade do rotor (ωm,rpm).
Na Figura 76 apresenta-se o comportamento das diversas gran-
dezas do sistema na partida do MSIP. Observa-se na Figura 76(a) a
forma de onda da corrente de saída do inversor com 5 níveis (ix,o) e
a respectiva componente fundamental que é utilizada para alimentar o
motor (ix,m). A corrente de entrada iin apresenta o valor médio de 5,7
A e está igualmente dividida entre as bobinas dos transformadores de
Simulação do Sistema Completo 173
interfase (iTi). Na Figura 76(b) são vistas as tensões de fase na saída
do inversor, apresentando um formato senoidal com uma componente
de alta frequência não significativa (devido ao efeito de filtragem pro-
porcionado pelos capacitores de saída). O torque mecânico de carga
(τm), gerado segundo a equação (4.105), e o torque eletromagnético
do motor (τe) são exibidos na Figura 76(c), sendo que em regime τe
apresenta o valor de 6,2 Nm. Conforme definido para a malha de con-
trole de velocidade, o tempo de resposta ao degrau de perturbação na
referência de velocidade (ω∗m,rpm) é da ordem de 1,2 s, de acordo com
o apresentado na Figura 76(d).
As formas de onda selecionadas na Figura 76 também são ana-
lisadas na Figura 77, considerando a ocorrência de perturbações do
tipo degrau em torno do ponto de operação de ωr,rpm = 1.000 rpm.















































































Figura 77 – Simulações do sistema completo em situações de perturba-
ção: (a) degrau de -500 rpm na velocidade de referência; (b) degrau de
-1 Nm no torque mecânico de carga.
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instante 1,5, resultando em uma resposta subamortecida da velocidade
da máquina. Esta dinâmica se reflete no torque de carga e por con-
sequência nas tensões de saída (vx,o) e na corrente de entrada (iin).
Na Figura 77(b) a velocidade de referência é mantida em 1.000 rpm,
porém o torque de carga é reduzido em 1 Nm. Observa-se uma resposta
oscilatória na velocidade da máquina, sendo que a malha de controle de
velocidade proporciona o retorno ao ponto de equilíbrio após 150 ms.
4.11 Resultados Experimentais
4.11.1 Testes com carga resistiva
Para avaliar o controle da corrente de entrada, foram realizados
testes em bancada utilizando resistores de 21 Ω conectados em cada
fase de saída do estágio inversor. Dessa forma, os valores de sin (θm)
e cos (θm) (que seriam fornecidos pelo resolver do motor) foram gera-
dos internamente no DSC, de acordo com a frequência elétrica (ωr) de
interesse. Os valores das variáveis do sistema, atuando em cinco pon-
tos de operação diferentes, foram previamente calculados utilizando as
equações apresentadas na Tabela 15. Nestas equações, os parâmetros
associados ao MSIP (Lq,m, Ld,m, λm, etc.) foram considerados nulos,
sendo que a corrente de eixo em quadratura (que representa o valor
de pico da corrente na carga quando Id,m = 0), foi imposta em função
de ωr, conforme a equação (4.109). Os valores de Ωm,rpm, escolhidos
para definir os pontos de operação em regime, são apresentados na Ta-
bela 16. Por sua vez, os valores de Ωr foram calculados empregando a
constante definida em (4.97) com Np = 4.
iq,m = Iˆx,m = 8, 7535× 10−3 · ωr (4.109)
Os valores calculados e medidos experimentalmente são apresen-
tados na Tabela 16, sendo que a análise comparativa dos dados per-
mite encontrar uma grande similaridade entre os resultados, validando
o procedimento de cálculo apresentado na Tabela 15. As formas de
onda obtidas nos testes são apresentadas na figuras 78 e 79, mostrados
os sinais possíveis de serem medidos no protótipo, como a corrente dre-
nada da fonte de alimentação (ibat), a tensão nos terminais de entrada
após o estágio CC-CC (vin), a tensão de linha na saída do estágio in-
versor (vll,o) e a corrente de fase na carga (ix,m). Na Figura 78(a) é

























Figura 78 – Formas de onda obtidas experimentalmente com carga
resistiva - tensão de entrada (vin), corrente na fonte de alimentação
(ibat), corrente em uma das fases da carga (ix,m) e tensão de linha de
saída (vll,o): (a) transitório de aceleração; (b) Ωr = 20 Hz (Ωm,rpm =
300 rpm); (c) Ωr = 40 Hz (Ωm,rpm = 600 rpm).




























Figura 79 – Formas de onda obtidas experimentalmente com carga
resistiva - tensão de entrada (vin), corrente na fonte de alimentação
(ibat), corrente em uma das fases da carga (ix,m) e tensão de linha de
saída (vll,o): (a) Ωr = 60 Hz (Ωm,rpm = 900 rpm); (b) Ωr = 80 Hz
(Ωm,rpm = 1.200 rpm); (c) Ωr = 100 Hz (Ωm,rpm = 1.500 rpm).
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lor de referência de ωr, com um tempo de acomodação superior a 1
s. Esta dinâmica é proporcionada pela limitação da derivada do sinal
de referência, existente na malha de controle de velocidade. Posterior-
mente, na Figura 78(b)-(c) e na Figura 79(a)-(c) , observa-se as formas
de onda em regime permanente, mostrando a estabilização de ibat para
diferentes valores de ωr, cujo controle é efetuado pela variação do valor
médio de vin.
4.11.2 Testes com o MSIP
Os testes com eletrônica de acionamento conectada a um MSIP
foram realizados com os dispositivos mostrados na Figura 80. As co-
nexões existentes entre os elementos que compõem o sistema de testes
estão representadas na Figura 65. Foram utilizados resistores (Rl,g) de
4 Ω, conectados aos terminais do GSIP, ocasionando um torque mecâ-
nico no eixo proporcional à velocidade do MSIP.
Nas figuras 81 e 82 são apresentadas as formas de onda obti-
das, considerando velocidades mecânicas de 300-900 rpm. Nestes casos
utilizou-se apenas a malha de controle da corrente de entrada, sendo que
os valores de velocidade do eixo foram alcançados selecionando valores
pré-determinados da corrente de quadratura no motor. Observa-se nas
figuras 81 e 82 que, nos quatro casos selecionados, foi possível controlar
a corrente de entrada e manter o funcionamento do MSIP.
Entretanto, constatou-se a existência de imperfeições nas aqui-
sições dos sinais do resolver, de acordo com a Figura 83(a). Estas
imperfeições ocasionaram uma elevada distorção nos sinais de seno e
cosseno de θr, os quais são calculados pelo DSC utilizando as equações
(a) (b)
Figura 80 – Dispositivos utilizados nos testes em bancada, sendo: (a)
protótipo do sistema de acionamento (estágio de entrada CC-CC e es-
tágio inversor 5L-CSI); (b) MSIP e GSIP acoplados.



















Figura 81 – Formas de onda obtidas experimentalmente com o MSIP
- tensão de entrada (vin), corrente na fonte de alimentação (ibat), cor-
rente em uma das fases da carga (ix,m) e tensão de linha de saída (vll,o):
(a) Ωr = 20 Hz (Ωm,rpm = 300 rpm); (b) Ωr = 40 Hz (Ωm,rpm = 600
rpm).
(4.106)-(4.107), estando representados na Figura 83(b). Como estes
sinais de posição são utilizados para modular o 5L-CSI, as distorções
existentes refletem-se nas correntes de saída do inversor, conforme pode
ser observado nas formas de onda de ix,m presentes nas figuras 81 e 82.
Por sua vez, os mapeamentos errôneos do vetor de referência de
corrente no espaço vetorial implicam em descontinuidades no processo
de modulação, que ocasionam picos na corrente de entrada iin que não
são compensados pela malha de controle de corrente. Dessa forma, as
imperfeições existentes no sensoriamento de posição da máquina impe-




















Figura 82 – Formas de onda obtidas experimentalmente com o MSIP
- tensão de entrada (vin), corrente na fonte de alimentação (ibat), cor-
rente em uma das fases da carga (ix,m) e tensão de linha de saída (vll,o):
(a) Ωr = 50 Hz (Ωm,rpm = 750 rpm); (b) Ωr = 60 Hz (Ωm,rpm = 900
rpm).
rpm, devido a atuação da proteção de sobrecorrente em iin. Assim,
ainda são necessários ajustes no sistema de sensoriamento de posição
do motor (e consequente determinação da rotação mecânica), para a
implementação prática da malha de controle de velocidade, além de
melhorias na programação do DSC responsável pelo processo de mo-
dulação vetorial. Para a obtenção de medidas elétricas confiáveis dos
parâmetros do sistema, também seria necessário aprimorar a bancada
de testes, adicionando um sensor que permita a medição do torque
mecânico real aplicado ao eixo de conexão entre as máquinas.
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Tabela 16 – Resultados experimentais com carga resistiva.
Valores calculados
Ωm [rpm] Ibat [A] Vin [V] Din Ωr [Hz] Iˆx,m [A] Vˆx,o [V]
300 0,19 31,17 0,1559 20,00 1,10 40,01
600 0,76 62,28 0,3114 40,00 2,20 80,02
900 1,72 93,26 0,4663 60,00 3,30 120,03
1.200 3,05 124,05 0,6203 80,00 4,40 160,04
1.500 4,76 154,58 0,7729 100,00 5,50 200,05
Valores medidos
300 0,18 33,3 0,1665 20,0 1,08 36,0
600 0,76 64,6 0,3230 40,0 2,16 68,0
900 1,73 95,0 0,4750 59,8 3,36 116,0
1.200 3,12 125,0 0,6250 79,8 4,40 156,0
1.500 4,87 155,0 0,7750 100,0 5,60 192,0
4.12 Conclusões
A planta da corrente de entrada, utilizada na seção 4.8, foi obtida
através do circuito elétrico equivalente apresentado na Figura 63. Com
este modelo foi possível a elaboração de uma malha de controle clássica,
baseada na determinação da função de transferência da planta, seguido
pelo ajuste dos parâmetros do compensador. Contudo, poderiam ser
avaliados métodos de controle não linear [93] ou a determinação de
leis de controle obtidas através do modelo em espaço de estados apre-
sentado em (4.40). Devido à complexidade do sistema, que apresenta











Figura 83 – (a) Sinais de seno e cosseno da posição mecânica do rotor
(θm), fornecidos pelo resolver; (b) sinais de seno e cosseno para o sis-
tema de referências (θr), calculados com as equações (4.106) e (4.107).
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que o uso de técnicas de controle em espaço de estados [94–96], seria
mais vantajoso que a abordagem de controle clássico utilizada neste
trabalho. Dessa forma, poderia se pensar em aprimorar o modelo apre-
sentado em (4.40), adicionando as características da bateria (resistência
e indutância em série), um capacitor de entrada (Cin), responsável por
evitar a circulação de componentes de alta frequência pela bateria e a
característica dinâmica de torque/velocidade da carga.
Observou-se também que as descontinuidades no processo de mo-
dulação do inversor afetam o pleno funcionamento da malha de controle
de corrente. Estas descontinuidades são ocasionadas pela distorção
existente nos sinais de posição fornecidos pelo resolver e pelas imperfei-
ções no processo de modulação do vetor de referência (troca de vetores
nas transições entre setores, tempo mínimo de atuação dos vetores,
etc). No caso dos sinais do resolver, a implementação de um PLL
(Phase Locked Loop) [85] poderia contribuir para reduzir a distorção
nos sinais de posição, melhorando a forma de onda da corrente de saída
e viabilizando a implementação da malha de controle de velocidade da
máquina. Por sua vez, a utilização de um FPGA (Field Programma-
ble Gate Array) permitiria melhorar a técnica de modulação vetorial,
ou, se mantido o DSC, utilizar uma técnica de modulação baseada em
sinais portador/modulador conforme a Seção 2.4.2.
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5 Estudo de Perdas Elétricas
A determinação das perdas e do rendimento de um sistema de
acionamento elétrico é de fundamental importância na escolha do tipo
de inversor e de motor que serão empregados na aplicação desejada.
Além disso, quando o sistema de acionamento será utilizado em apli-
cações embarcadas, o conhecimento das perdas elétricas permite o cor-
reto dimensionamento do banco de baterias, em função da autonomia
esperada para o sistema. Dessa forma, apresenta-se neste capítulo um
estudo analítico das perdas em um sistema de acionamento elétrico de
12 kW, considerando um motor síncrono a imãs permanentes (MSIP)
e o inversor cinco níveis em corrente (5L-CSI) abordado nos capítulos
anteriores. O foco deste estudo será avaliar a viabilidade do uso do
5L-CSI em um sistema de propulsão elétrica para embarcações de pe-
queno porte, utilizando um banco de baterias de baixa tensão (96 V).
A implementação física do protótipo, bem como a obtenção dos resul-
tados experimentais, correspondem à atividades em desenvolvimento e
não serão apresentadas neste trabalho.
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5.1 Aplicação em Embarcações Elétricas
O uso de sistemas elétricos de propulsão nos meios de trans-
porte representa uma alternativa para a redução da poluição ambiental
e na melhoria da qualidade de vida das pessoas. Apesar de grande
parte das embarcações de pequeno porte serem equipadas com moto-
res a combustíveis fósseis, as pesquisas de mobilidade sustentável têm
introduzido novos conceitos para os sistemas de propulsão embarca-
dos [97–99]. Atualmente, os modernos sistemas elétricos de propulsão
visam reduzir as perdas, a fim de utilizar fontes alternativas de energia,
armazenadas em baterias ou em cilindros de hidrogênio. Além disso,
em publicações recentes, tem sido considerado o uso de MSIP submer-
sos [97, 100], aproveitando a água para refrigerar o motor e com isso
aumentar a densidade de potência da máquina e o espaço disponível
dentro da embarcação. Contudo, neste estudo será considerada a pro-
posta representada na Figura 84, onde a carcaça de um motor de popa
de 25 hp será utilizada para abrigar um MSIP de alta rotação (5.500
rpm) e o seu respectivo sistema de acionamento baseado em um 5L-
CSI de 12 kW [101]. A carga mecânica do propulsor será modelada de
maneira simplificada através da equação (5.1) [102, 103], devido a au-
sência de maiores informações sobre as características hidrodinâmicas
do casco e do propulsor da embarcação. Neste modelo, será conside-
rado o torque de 20,8 Nm na velocidade máxima de 5.500 rpm (575,96
rad/s).





Figura 84 – (a) Representação de uma embarcação de 16 pés. (b)
Motor de popa para barcos (2 tempos, 25 hp), empregado um MSIP e
um sistema eletrônico de acionamento.
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5.2 Perdas no MSIP
Devido a alta densidade de potência proporcionada pelo uso de
imãs de terras raras, os MSIP representam a opção mais atrativa para
aplicações embarcadas, seja em automóveis ou embarcações elétricas.
Para determinar as perdas elétricas no MSIP, é necessário co-
nhecer os parâmetros físicos da máquina, relacionadas ao cobre das
bobinas e ao ferro do estator e do rotor, além dos pontos de operação
em regime permanente, os quais estão associados a característica de
torque/velocidade da carga mecânica no eixo.
O levantamento dos parâmetros físicos do MSIP pode ser rea-
lizado através de um procedimento otimizado de cálculo, baseado em
equações analíticas simplificadas, conforme visto no Apêndice C. Este
procedimento é válido para o projeto de um MSIP com bobinagem
concentrada, fornecendo uma estimativa razoável dos volumes de co-
bre, ferro e imãs, necessários para atender um determinado conjunto
de especificações de torque, volume e perdas no motor [104].
As perdas no MSIP são divididas em perdas no cobre (PCu) e
perdas no ferro (PFe). As perdas no cobre são simples de serem calcu-
ladas, bastando conhecer a resistência das bobinas e a corrente eficaz
nas fases do estator no ponto de operação analisado. Por outro lado, as
perdas no ferro são mais complexas de serem calculadas, pois são dividi-
das em perdas por histerese, perdas por correntes de Foucault e perdas
excedentes, estando relacionadas a fenômenos físicos distintos. Assim,
para determinar as perdas no ferro, é necessário o uso de programas de
cálculo de campos eletromagnéticos pelo método de elementos finitos
e do conhecimento prévio das características de perdas das lâminas de
ferro utilizadas no estator e no rotor da máquina.
Considerando o modelo da característica de carga apresentado
na equação (5.1), apresenta-se na Figura 105 a distribuição das perdas
no cobre e no ferro para cinco pontos de operação do projeto prelimi-
nar de MSIP proposto no Apêndice C. Observa-se que o rendimento
elétrico estimado no ponto de operação nominal (5.500 rpm) é de apro-
ximadamente 97%.
5.3 Perdas no Conversor
Para a aplicação proposta, foi projetado um conversor eletrônico
de 12 kW, conforme a estrutura de potência apresentada na Figura 85.
Assim como estudado anteriormente, foi considerada uma estrutura
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Figura 85 – Estrutura de potência do conversor eletrônico que será
considerada no cálculo de perdas.
Tabela 17 – Especificações de projeto do conversor eletrônico.
Parâmetro Valor
Tensão da bateria (Vbat) 96 V
Índice de modulação (Mi) 0,94
Indutores de entrada (Lin) 10 µH
Transformadores de interfase (Ti) 500 µH
Capacitor de entrada (Cin) 90 µF
Capacitores de saída (Co) 30 µF
Frequência de comutação (fsw,in e fsw,out) 22 kHz
Frequência fundamental de saída (fo,max) 367 Hz
formada por um estágio de entrada CC-CC para controlar a fonte de
corrente e um estágio inversor cinco níveis em corrente para controlar o
MSIP. As especificações utilizadas são apresentadas na Tabela 17, sendo
que devido à aplicação embarcada, limitou-se a tensão da bateria em
96 V (120 V durante o processo de recarga) para a maior segurança
dos usuários da embarcação. Dessa forma, a corrente fornecida pela
bateria apresenta um valor da ordem de 130 A, implicando em dividir
o estágio de entrada em dois circuitos, como é visto na Figura 85.
Com isso, é possível utilizar interruptores com menor capacidade de
corrente, capazes de comutar com frequências elevadas (superior a 20
kHz), além de distribuir as perdas dos interruptores em uma área maior
de dissipação. Tanto no estágio de entrada como no estágio inversor
serão utilizados diodos do tipo Schottky (DSSK60-02A / 60 A / 200 V)
e MOSFETs (IXFH150N17T / 75 A / 175 V) produzidos pela IXYS.
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Utilizando os parâmetros do MSIP apresentado no Apêndice C,
as especificações do conversor da Tabela 17, a técnica de modulação
vetorial proposta no Capítulo 3, o método de controle do Capítulo
4 e o modelo de carga descrito pela equação (5.1), foram realizadas
simulações para verificar a funcionalidade do sistema de acionamento
elétrico. As formas de onda e os resultados de simulação para o ponto
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Figura 86 – Formas de onda de simulação do circuito de potência
(@5.500 rpm, 20,8 Nm, 12 kW): (a) correntes de entrada (iin,1 + iin,2),
nos transformadores de interfase (ip,1), na saída (io,A) e no motor
(im,A); (b) tensões de linha de saída; (c) torque eletromagnético (Te).
Tabela 18 – Resultados de simulação (@5.500 rpm, 20,8 Nm, 12 kW).
Parâmetro Valor
Valor médio da corrente de entrada 130, 4 A
Valor eficaz da corrente de fase de saída 88, 2 A
Valor eficaz da corrente de fase no motor 83,6 A
Valor eficaz da tensão de linha de saída 97, 0 V
Valor eficaz da tensão de modo comum 17, 4 V
THD da corrente de fase no motor 2, 4 %
THD da tensão de linha de saída 15, 0 %
Valor médio do torque eletromagnético gerado 20, 8 Nm
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5.3.1 Cálculo de perdas por condução
O cálculo das perdas por condução inicia com a determinação das
características de condução dos interruptores de potência, sendo repre-
sentada nos diodos pela função vfd(ifd, Tj) de queda de tensão em con-
dução direta, e nos MOSFETs pela função rds,on(id, Tj) de resistência
de condução, que são dependentes da corrente conduzida e da tempera-
tura de junção (Tj) destes componentes. No catálogo dos componentes
foram obtidos diferentes pontos de operação, considerando os valores
mínimo e máximo de temperatura de junção iguais a Tj,min = 25◦C
e Tj,max = 125◦C, respectivamente. Através de aproximações quadrá-
ticas do tipo v(i) = a2i2 + a1i + a0, foram obtidas as equações que
descrevem o comportamento da queda de tensão e da resistência de
condução nos componentes, conforme visto na Figura 87. Observa-se
nesta figura que a queda de tensão nos diodos cresce com o aumento
da corrente conduzida, mas decresce com o aumento da temperatura
de junção. Por outro lado, a resistência de condução dos MOSFETs
se mantém praticamente constante em função da corrente conduzida
(até o valor de 120 A), mas é fortemente afetada pela temperatura de
junção. Assim, as perdas por condução serão calculadas para as cur-
vas com Tj,min = 25◦C e Tj,max = 125◦C, assumindo o valor médio
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Figura 87 – (a) Comportamento da tensão de condução - vfd do diodo
(DSSK60-02A) e (b) da resistência de condução - rds,on do MOSFET
(IXFH150N17T) em função da corrente conduzida e Tj .
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Considerando que a corrente Iin é igualmente dividida entre os
dois circuitos que compõem o estágio de entrada, e relembrando que
este estágio é modulado conforme foi apresentado na Seção 4.3.1, o
valor médio da corrente nos MOSFETs (ISm,n) e nos diodos (IDm,n) é
calculado respectivamente pelas equações (5.2) e (5.3), ondem ∈ {a, b},
n ∈ {1, 2} e Din,n representa a razão cíclica do estágio de entrada (que
será idealmente a mesma para ambos os circuitos). Por sua vez, as
perdas por condução nos MOSFETs (PCdS,in) e nos diodos (P
Cd
D,in) do



































































Para o cálculo das perdas por condução nos semicondutores do
estágio inversor, será considerada a perda gerada pela forma de onda
dos valores médios quase instantâneos de corrente no interruptor SA1
(〈iSA1 (θs)〉) e posteriormente multiplicada pelo número total de inter-
ruptores (doze). A forma de onda de 〈iSA1 (θs)〉 está representada na
Figura 88, sendo obtida a partir da equação (5.8). A função de ra-
zão cíclica dSA1(θs) é descrita na Tabela 19, onde são consideradas as
razões cíclidas de amostragem dos vetores empregados no processo de
modulação vetorial (da, db, dc), de acordo com o sextante (S) e a re-
gião (R) do vetor de referência (~i∗) [80]. Assim, através das equações
(5.11) e (5.14) calculam-se respectivamente as perdas por condução nos
MOSFETs (PCdS,out) e nos diodos (P
Cd
D,out) dos estágio inversor.
〈iSA1 (θs)〉 = Iin
2
dSA1 (θs) (5.8)
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Figura 88 – Formas de onda no interruptor SA1 dos valores médios quase
instantâneos de corrente - 〈iSA1 (θs)〉 e dos valores máximos de tensão
de comutação - vˆSA1 (θs) (@5.500 rpm, 20,8 Nm). PSwS,out representa os
intervalos onde idealmente ocorrem perdas por comutação no estágio
inversor.
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5.3.2 Cálculo de perdas por comutação
As perdas por comutação estão associadas à energia acumulada
nas capacitâncias e indutâncias parasitas do circuito, presentes nos di-
odos, interruptores controlados e na placa de circuito impresso (PCI).
Estes parâmetros são influenciados pela temperatura de junção dos se-
micondutores, pela tensão e pela corrente do processo de comutação e
pelo layout da PCI. Além disso, os circuitos de acionamento (drivers)
interferem nas perdas por comutação geradas, pois afetam os tempos
de entrada em condução e bloqueio dos interruptores.
Tabela 19 – Funções de razão cíclica (dSA1(θs)) e de valores máximos
de tensão de comutação (vˆSA1(θs)) para o interruptor de SA1 , propor-
cionadas pela modulação vetorial para o 5L-CSI em cada sextante (S)
e região (R) de posicionamento do vetor de referência.
S R Razão cíclica Tensão de comutação
1
I dSA1 = da/2 + db/2 vˆSA1 = max(|vca|, |vba|)
II dSA1 = da/2 + db/2 + dc vˆSA1 = max(|vca|, |vba|)
III dSA1 = da + db + dc/2 vˆSA1 = vca
IV dSA1 = da + db + dc/2 vˆSA1 = vba
2
I dSA1 = da/2 + db/2 + dc/2
vˆSA1 = vba
II dSA1 = da/2 + db/2 + dc/2
III dSA1 = da + db/2 + dc/2
IV dSA1 = da/2 + dc/2
3
I dSA1 = da/2 + dc/2 vˆSA1 = max(|vca|, |vba|)
II dSA1 = db/2 vˆSA1 = max(|vca|, |vba|)
III dSA1 = dc/2 vˆSA1 = vba
IV dSA1 = 0 vˆSA1 = max(|vca|, |vba|)
4 - dSA1 = 0 vˆSA1 = max(|vca|, |vba|)
5
I dSA1 = db/2 + dc/2 vˆSA1 = max(|vca|, |vba|)
II dSA1 = da/2 vˆSA1 = max(|vca|, |vba|)
III dSA1 = 0 vˆSA1 = max(|vca|, |vba|)
IV dSA1 = dc/2 vˆSA1 = vca
6
I dSA1 = da/2 + db/2 + dc/2
vˆSA1 = vca
II dSA1 = da/2 + db/2 + dc/2
III dSA1 = db/2 + dc/2
IV dSA1 = da/2 + db + dc/2
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Tipicamente, os catálogos de IGBTs apresentam curvas de ener-
gia de entrada em condução (Eon) e de bloqueio (Eoff ) para determina-
das combinações paramétricas (temperatura de junção, resistência de
gate, corrente e tensão de comutação). Por outro lado, os fabricantes
de MOSFETs não fornecem estas informações para os seus produtos.
Devido a isto, será utilizado um procedimento analítico para a esti-
mação das energias de comutação envolvidas, utilizando os parâmetros
disponíveis nos catálogos dos componentes e as propostas apresenta-
das em [105, 106]. Este procedimento consiste em calcular as energias
de comutação a partir da integração da curva de potência instantânea
no interruptor, durante o tempo de comutação utilizado, conforme re-
presentado na Figura 89. Por simplicidade, o processo de integração
será aproximado através do cálculo da área de uma região triangular
(A = b · h/2), onde b corresponde ao tempo de comutação e h o valor
de pico de potência de comutação (vds · id).
O tempo de entrada em condução do MOSFET (ton) é determi-
nado por (5.15), onde tri corresponde ao tempo de subida da corrente
e tfu o tempo de descida da tensão durante o processo de comutação.
O valor de tri é definido no catálogo do componente como rise time
(tr), sendo normalmente apresentado para uma condição paramétrica
extrema (pior caso), onde é considerado o valor máximo de corrente
suportado pelo interruptor. Por sua vez, o parâmetro tfu é calculado
através da soma dos tempos tfu,1 e tfu,2, definidos em (5.16) e (5.17),
envolvendo a tensão de comutação (vds), a corrente de gate (ig,on) e a
capacitância entre gate e dreno do MOSFET (Cgd) (também identifi-
cada nos catálogos como capacitância de transferência - Crss).
ton = tri + tfu ; tfu = tfu,1 + tfu,2 (5.15)
Durante o processo de comutação, o valor de Cgd varia, pois
depende da tensão vds. Assim, tfu,1 e tfu,2 empregam Cgd,1 = Cgd(Vds)
e Cgd,2 = Cgd(Rds,on ·Id,on). Os valores de Cgd(vds) são encontrados na
curva de Crss em função da tensão, disponível no catálogo do MOSFET.
No caso de ig,on, esta corrente dependerá da resistência e da tensão de
gate oriundas do circuito de driver (Rg e Vdrv,on respectivamente), além
da tensão de grampeamento do gate (Vgs,grp), ocasionada pelo efeito




Cgd,1 = (Vds −Rds,onId,on)Rg Cgd,1




Cgd,2 = (Vds −Rds,onId,on)Rg Cgd,2
(Vdrv,on − Vgs,grp) (5.17)
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ton toff










































Figura 89 – Formas de onda durante o processo de comutação: (a)
tensão gerada pelo driver (vdrv), tensão e corrente de gate (vgs e igs
respectivamente); (b) tensão (vds) e corrente (id) no interruptor durante
a comutação; (c) representação das áreas utilizadas para cálculo das
energias de comutação; (d) detalhe do processo de entrada em condução
do interruptor durante ton, representando a energia de comutação extra
ocasionada pela corrente de recuperação do diodo.
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A energia de entrada em condução do interruptor (Eon,S) é en-
tão obtida na equação (5.18), onde Vds é a tensão entre dreno e source
existente enquanto o interruptor estava bloqueado, Id,on é a corrente
no interruptor logo após a entrada em condução, ton é o valor do tempo
de comutação calculado anteriormente e o fator 1/2 é referente a apro-
ximação triangular da área que representa a energia de comutação. O
termo Qrr · Vds corresponde à energia extra, ocasionada pela corrente
de recuperação reversa de um diodo que possa ter sido bloqueado pela




vds(t) · id(t)dt ≈ Vds · Id,on · (tri + tfu)
2
+ (Qrr · Vds) (5.18)
Para determinar a energia de bloqueio do interruptor utiliza-se
um processo semelhante, considerando neste caso que o tempo de blo-
queio (toff ) é composto pelo tempo de subida da tensão (tru) mais o
tempo de descida da corrente (tfi) (identificada no catálogo do compo-
nente como fall time - tf ). O valor de tru é calculado pela soma dos
tempos tru,1 e tru,2 definidos em (5.20) e (5.21). O sinal negativo das
expressões é devido a corrente de gate estar sendo extraída do compo-
nente, e será eliminado posteriormente devido ao valor de Vdrv,off ser
nulo ou negativo.
toff = tru + tfi ; tru = tru,1 + tru,2 (5.19)
tru,1 = − vds
ig,off
Cgd,1 = (Vds −Rds,onId,off )Rg Cgd,1
(Vdrv,off − Vgs,grp) (5.20)
tru,2 = − vds
ig,off
Cgd,2 = (Vds −Rds,onId,off )Rg Cgd,2
(Vdrv,off − Vgs,grp) (5.21)
A energia de bloqueio do interruptor (Eoff,S) é calculada se-




vds(t) · id(t)dt ≈ Vds · Id,off · (tru + tfi)
2
(5.22)
No caso dos diodos, a energia de comutação está relacionada
principalmente à sua corrente de recuperação reversa (Irr), sendo cal-




vrd(t) · ifd(t)dt ≈ Vds · Irr · trr
2
= Vds ·Qrr (5.23)
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Perdas por comutação no estágio de entrada:
Para o cálculo das perdas no estágio de entrada serão utilizados
os parâmetros na Tabela 20, referentes aos diodos e MOSFETS empre-
gados no projeto do conversor. Pelo fato de estarem sendo utilizados
diodos do tipo Schottky, a energia Eoff,D será considerada nula, tendo
em vista que Irr não é significativo (e nem fornecido pelo fabricante).
Neste estágio, os interruptores dos conversores CC-CC estarão
sempre comutando com a tensão da bateria (Vbat) e com um valor de
corrente igual a metade do valor médio da corrente de entrada. Assim, a
partir de (5.24), juntamente com os dados da Tabela 20, obtém-se com
as equações (5.18) e (5.22) as energias de comutação dos interruptores
do estágio CC-CC. É importante ressaltar que o valor médio de Iin
dependerá da potência processada pelo conversor, variando com a carga
mecânica no motor.




Por sua vez, a perda por comutação no estágio de entrada (PSwS,in)
é calculada em (5.25), sendo n o número total de interruptores contro-
lados.
PSwS,in = (Eon,S + Eoff,S) · fsw,in · n onde n = 4 (5.25)
Tabela 20 – Parâmetros dos semicondutores para cálculo das energias
de comutação.
Parâmetro Valor
Temperatura de junção (Tj) 25◦C
Tempo de subida da corrente (tri) 30 ns
Tempo de descida da corrente (tfi) 30 ns
Capacitância entre gate e dreno (Cgd,1) 60 pF
Capacitância entre gate e dreno (Cgd,2) 150 pF
Resistência de condução entre dreno e source (Rds,on) 10 mΩ
Resistência de gate presente no driver (Rg) 10 Ω
Tensão de ativação gerada pelo driver (Vdrv,on) 12 V
Tensão de bloqueio gerada pelo driver (Vdrv,off ) 0 V
Tensão de grampeamento do gate (Vgs,grp) 5 V
Carga de recuperação reversa do diodo (Qrr) 0 nC
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Perdas por comutação no estágio inversor:
Pelo fato dos interruptores do estágio inversor comutarem com as
tensões de linha de saída do 5L-CSI, os valores de Eon,S e Eoff,S obtidos
com (5.18) e (5.22) dependerão do ângulo do vetor de referência (θs).
Assim, adotando como referência o interruptor SA1, os valores de Vds
e Id são definidos em (5.26), sendo que a função vˆSA1(θs) representa os
valores máximos de tensão nos quais o interruptor irá comutar durante
um ciclo da frequência fundamental de saída do inversor. Esta função é
obtida a partir dos vetores e estados de comutação utilizados na técnica
de modulação vetorial, e está descrita na Tabela 19 e representada na
Figura 88. As energias de comutação também irão variar de acordo
com os pontos de operação do motor, sendo vˆSA1(θs) dependente da
velocidade e Iin do torque no eixo da máquina. A perda por comutação
no estágio inversor (PSwS,out) é então calculada por (5.27).








[Eon,S (θs) + Eoff,S (θs)]dθs onde n = 12
(5.27)
Comutação suave em inversores de corrente:
Uma peculiaridade dos inversores de corrente, que utilizam inter-
ruptores bidirecionais em tensão formados por um MOSFET ou IGBT
em série com um diodo, diz respeito à possibilidade de comutação suave
por tensão ou corrente nula (CSTN ou CSCN respectivamente) [107].
Dependendo da polaridade da tensão de linha de saída, os diodos
que formam cada interruptor bidirecional em tensão podem estar dire-
tamente ou reversamente polarizados, proporcionando duas situações
de comutação distintas. Quando o interruptor é submetido à tensão po-
sitiva, a comutação é dita natural. Neste caso o diodo está diretamente
polarizado e o início do processo de entrada em condução ou bloqueio
do interruptor depende apenas da aplicação do seu próprio sinal de
gate. Por outro lado, se o interruptor é submetido à tensão negativa,
a comutação é dita forçada, estando o diodo reversamente polarizado.
Neste caso, a entrada em condução ou bloqueio do interruptor depende
não apenas do seu sinal de gate como também do processo de comu-
tação do interruptor adjacente [108,109]. Para compreender melhor os
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processos envolvidos, será utilizada a célula de comutação representada
na Figura 90(c) [107] e as formas de onda da Figura 91 [109].
Inicialmente, os interruptores SA1/DA1 estão em condução
(isw2 = Iin/2, vsw2 = 0) e SB1/DB1 estão bloqueados com uma ten-
são positiva em seus terminais (isw1 = 0, vsw1 = vab). Quando SB1
é comandado a conduzir (t = t1), pelo fato de DB1 estar diretamente
polarizado, ocorre um processo natural de entrada em condução. A
corrente Iin/2 é gradativamente desviada de SA1 para SB1, até se anu-
lar (isw2 = 0). Nesse momento, inicia-se o bloqueio de DA1, cuja
corrente de recuperação reversa se reflete em isw1. Assim, conforme
representado na situação 1 da Figura 91(b), SB1 apresenta perdas por
comutação devido à sua energia de entrada em condução (Eon,S) e à
energia de bloqueio de DA1 (Eoff,D). Finalizada a comutação de SB1,
ocorre a comutação forçada do diodo DA1 (pois isw2 = 0), além deste
ficar reversamente polarizado (vsw2 = −vab). Após o período de over-
lap (t = t2), é retirado o sinal de comando de SA1, e como a corrente
é nula, SA1 apresenta um bloqueio tipo CSCN [107]. Dessa forma,
mostra-se na situação 2 da Figura 91(c), que ocorrem apenas perdas
por comutação em DA1, devido à sua energia de recuperação reversa
(Eoff,D).




































Figura 90 – Obtenção da célula de comutação: (a) seleção dos inter-
ruptores que serão analisados; (b) situação onde o interruptor do grupo
inferior permanecerá em condução, ocorrendo a comutação dos inter-
ruptores do grupo superior; (c) reposicionamento dos componentes para
facilitar a análise.
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t3), mas, como DA1 está reversamente polarizado, a comutação não
ocorre. Decorrido o tempo de overlap (t = t4), SB1 é comandado a
bloquear, dando início ao processo natural de elevação da sua tensão
vsw1, até que esta se torne igual a vab e ocasione a polarização direta
de DA1 (vsw2 = 0, onde vsw2 = vsw1 − vab). Com isso, acontece a
comutação forçada de DA1, onde isw2 cresce até atingir Iin/2, anulando
isw1 e finalizando o bloqueio de SB1. Então, conforme representado na
situação 3 da Figura 91(b), as perdas por comutação em SB1 ocorrem
devido a sua energia de bloqueio (Eoff,S). Na situação 4 da Figura
91(c), como SA1 foi comandado a conduzir ainda em t = t3, mas com
início da circulação da corrente após a polarização direta de DA1, a
tensão vsw2 será nula e a entrada em condução de SA1 será do tipo
CSTN [107].
Conclui-se portanto que, se os interruptores entram em condução
ou irão bloquear na presença de uma tensão negativa, a polarização re-
versa dos diodos ocasiona comutações suaves que favorecem a redução
das perdas no inversor de corrente. Assim, na Figura 88 são destacados
os intervalos em que ocorrem perdas por comutação em SA1 (PSwS,out),
correspondendo somente às situações onde este interruptor está comu-
tando com tensão positiva. Estes intervalos devem então ser considera-



























Figura 91 – Curvas para análise da célula de comutação: (a) sinais de
comando (vdrv) com overlap; (b) tensão (vsw1) e corrente (isw1) em
SB1 e DB1; (c) tensão (vsw2) e corrente (isw2) em SA1 e DA1.
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total das perdas por comutação no estágio inversor. Apesar da análise
anterior considerar os efeitos da correntes de recuperação reversa nas
comutações, a energia de Eoff,D não é incluída na equação (5.27) pois
o diodo Schottky utilizado no projeto (tal como o de Carbeto de Silício
- SiC) não ocasiona esse tipo de perda [110].
Por outro lado, um fator importante que não foi considerado até
o momento diz respeito às indutâncias parasitas existentes nos compo-
nentes e nas conexões entre eles, que afetam negativamente as comuta-
ções. As indutâncias parasitas limitam o tempo de subida e de descida
da corrente (tri e tfi respectivamente), podendo resultar em valores
superiores aos apresentados nos catálogos dos componentes, elevando
as energias de comutação calculadas em (5.18) e (5.22). Além disso, se
o tempo de descida for superior ao tempo de overlap, não será possível
obter a condição necessária para o bloqueio CSCN (situação 2 da Fi-
gura 91(b)). As indutâncias parasitas ocasionam também sobretensões
durante as comutações que, mesmo não sendo destrutivas para o inter-
ruptor, colaboram para o aumento das energias de comutação envolvi-
das. Dessa forma, fica evidente a influência que as indutâncias parasitas
tem nas perdas por comutação, sendo importante adotar critérios de
layout da placa de circuito impresso que visem minimizá-las [109,111].
5.4 Resultados estimados
A partir do cálculo de perdas do MSIP, visto no Apêndice C,
e dos procedimentos para cálculo das perdas por condução e por co-
mutação nos conversores, estima-se a quantidade total de perdas e o
rendimento do sistema elétrico de propulsão em estudo.
Inicialmente, são determinados os valores das razões cíclicas, das
tensões e das correntes em regime permanente no estágio de entrada
e no estágio inversor. Para isso, utilizam-se as equações apresentadas
na Tabela 15, considerando Vbat = 96 V e cinco diferentes valores de
Ωr,rpm (2.500, 3.500, 4.500, 5.000 e 5.500 rpm). Os valores de Ωr,rpm
(convertidos para o seu valor equivalente em rad/s) originam os valores
de torque de carga (Tm), conforme a equação (5.1). Considera-se tam-
bém o mesmo método de controle do MSIP apresentado na Seção 4.7,
com Id,m = 0. O coeficiente de atrito viscoso é negligenciado (Bm = 0).
Conhecidas as variáveis em regime permanente, calculam-se as perdas
através da implementação em uma planilha de cálculo do equaciona-
mento apresentado nas seções 5.3.1 e 5.3.2.
Adicionam-se também a esses resultados as perdas no cobre e no
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núcleo magnético dos indutores (Lin) e dos transformadores de interfase
(Ti,1 e Ti,2), sendo que o projeto destes elementos, bem como o cálculo
de suas perdas, foram realizados conforme apresentado em [112, 113].
No projeto dos indutores Lin considerou-se núcleos de pó de ferro
(XFlux - Magnetics) e nos transformadores de interfase núcleos de ma-
terial nanocristalino (Vitroperm 500F - VAC). Pelo fato dos conversores
eletrônicos necessitarem de alimentação para os circuitos de drives, sen-
sores e dispositivos digitais de controle, uma potência adicional de 20
W é definida para a fonte auxiliar, sendo que, por não atuar direta-
mente na realização de trabalho útil, representa uma fonte de perdas.
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Figura 92 – Cálculo de perdas (a) e de rendimento elétrico (b) em
função da velocidade do motor.
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loss PCu PFe P
tot
loss η
[rpm] [W] [W] [W] [W] [W] [W] [%]
2.500 1.127,0 31,2 75,1 6,9 54,5 167,7 87,0%
3.500 3.093,0 75,2 158,1 26,3 92,5 352,1 89,8%
4.500 6.574,0 161,0 318,5 71,9 145,0 696,4 90,4%
5.000 9.018,0 228,9 440,9 109,6 179,9 959,3 90,4%



























Figura 93 – Valores percentuais e absolutos da distribuição de perdas no
sistema de propulsão elétrica, considerando a situação de carga máxima
(@5.500 rpm, 20,8 Nm, 12 kW).
Na Figura 92(a) e na Tabela 21 apresentam-se os resultados para
o cálculo de perdas elétricas no cobre (PCu) e no ferro (PFe) do MSIP,
no estágio de entrada CC-CC (P inloss) e no estágio de saída 5L-CSI
(P outloss). A partir das perdas totais (P
tot
loss) e da potência na carga (Po,m),
com a equação (5.28) calculam-se os rendimentos percentuais estimados
para o sistema de acionamento elétrico, sendo exibidos na Figura 92(b).
η% =
Po,m
Po,m + P totloss
· 100 = ΩmTm
ΩmTm + P totloss
· 100 (5.28)
Observa-se na Figura 92(a) que dobrando a velocidade do motor
(2.500-5.000 rpm) as perdas totais aumentam praticamente seis vezes
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(168-959 W). Esse resultado é devido a característica da carga mecânica
no eixo e na sua influência na corrente e nas perdas por condução no
sistema de acionamento. A predominância das perdas por condução fica
evidente na Figura 93, onde é visto que do total de 1.310 W, 674 W
(52%) estão associadas às perdas por condução nos estágios de entrada
e inversor. Segundo a Figura 92(b), o rendimento elétrico máximo do
sistema é obtido entre de 4.500-5.000 rpm, correspondendo ao valor de
90,4%.
5.4.1 Avaliação de densidade de potência
Para avaliar a densidade de potência do sistema de acionamento,
é proposta a construção de um protótipo para testes em bancada, as-
sumindo a temperatura ambiente (Tamb) de 25◦C, com potência má-
xima de 12 kW. Na Figura 94 é mostrada uma representação deste
protótipo, onde utiliza-se um dissipador de alumínio com ventilação
forçada e resistência térmica (Rth,hs) de 0,035 ◦C/W (modelo LAV-8
250 mm da Fischer Elektronik, com três ventiladores de 12 V/2,9 W).
Foram considerados os volumes reais dos componentes, principalmente
dos magnéticos e dos capacitores de entrada e de saída, os quais foram
especificados em função dos seus valores eficazes de corrente.
Os drivers foram elaborados em placas separadas, conectadas sob
seus respectivos interruptores de potência. Os estágios de entrada e de
saída foram desenvolvidos em placas distintas, cujo elo de conexão entre
elas corresponde à placa superior do protótipo, contendo os indutores
e transformadores de interfase. Entre a placa com os interruptores e a
placa com os elementos magnéticos, são alocadas as placas de controle
e de interface, para a distribuição dos pulsos de comando e aquisição
das medições de tensão e de corrente.
O volume total encontrado foi de 10,52 dm3, proporcionando
uma densidade de potência de 1,14 kW/dm3. Desconsiderando o vo-
lume do dissipador, obtém-se um volume total de 6,25 dm3, aumen-
tando a densidade de potência para 1,92 kW/dm3. Desta forma, mesmo
utilizando outros métodos para a dissipação do calor gerado pelos in-
terruptores (apenas com ventilação forçada, ou com um dissipador de
alumínio com refrigeração a água), a densidade de potência estaria li-
mitada entre estes dois valores. Contudo, outras modificações, a fim de
aumentar a densidade de potência, poderiam ser realizadas, como por
exemplo reduzir a altura da placa de controle ou aproveitar melhor o




































Figura 94 – Proposta de um sistema eletrônico de 12 kW, composto por
um estágio de entrada (CC-CC) e por um estágio inversor cinco níveis
em corrente (5L-CSI).
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5.5 Conclusões
O fato do 5L-CSI apresentar baixas perdas de comutação, as-
sociado à possibilidade de utilizar diodos sem corrente de recuperação
reversa, permitiria trabalhar com frequências de comutação mais ele-
vadas buscando reduzir ainda mais os elementos passivos. O preço a
pagar neste caso são as elevadas perdas por condução existentes, devido
a presença de dois componentes em série para formar um interruptor
bidirecional em tensão. Desta forma, observa-se a necessidade de novas
tecnologias de componentes semicondutores, melhor adaptados para
esse tipo de topologia.
Modelos mais complexos, para os parâmetros parasitas e não-
lineares presentes nas comutações, podem ser elaborados a fim de me-
lhorar a confiabilidade do cálculo de perdas por comutação [114]. Con-
tudo, resultados mais precisos, que envolvem tanto as indutâncias para-
sitas como o circuito de driver, são obtidos através de ensaios práticos
com os interruptores e a placa de circuito impresso, para as medições
das tensões, das correntes e dos tempos de comutação. Assim, ado-
tando um procedimento de ensaio conforme apresentado em [115] e a
célula de comutação vista na Figura 90(c) seria possível obter resul-
tados mais fiéis para as perdas por comutação do 5L-CSI projetado,
sendo no entanto necessário dispor de amostras dos componentes e da
PCI para testes.
Constatou-se que apesar das partes individuais do sistema apre-
sentarem bons rendimentos (superiores a 95%) o rendimento global
limitou-se à aproximadamente 90%, na potência máxima. Este resul-
tado mostra que a estrutura de potência proposta não é favorável para
a aplicação em questão, não apenas devido ao fato de serem necessá-
rios dois estágios (e duas fontes de perdas), mas também por causa da
característica da carga mecânica no motor. Na característica de carga
considerada, o máximo valor de potência ocorre com os máximos va-
lores de velocidade (que define a tensão dos interruptores) e de torque
(que define os valores de corrente e de perdas por condução nos inter-
ruptores). Ou seja, caso se espere um rendimento maior, é necessário
superdimensionar a capacidade de corrente dos interruptores e reduzir
a resistência de condução deles.
Por outro lado, existe a hipótese de que, a estrutura de potência
considerada, apresente um rendimento melhor, caso seja utilizado um
procedimento otimizado de projeto visando minimizar as perdas dos
conversores. Além disso, outras aplicações podem apresentar uma ca-
racterística de carga que seja mais propícia para o uso de inversores de
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corrente, como por exemplo em carros elétricos. Neste caso, a carga no
eixo do motor segue um comportamento segundo a Figura 98(c), onde
na máxima velocidade obtém-se o mínimo torque, reduzindo a corrente
necessária no conversor, e por consequência as perdas por condução.
Observou-se também que o uso de um dissipador de alumínio
com ventilação forçada ocasiona um elevado volume, tornando o con-
versor incompatível com a sua alocação dentro da carcaça do motor de
popa. Dessa forma, seria necessário avaliar outras soluções de refrigera-
ção, como fixar o dissipador na própria carcaça, e aproveitar o fluxo de
ar gerado com o deslocamento da embarcação para extrair o calor dos
componentes, ou adequar o sistema de circulação de água (usado para
refrigerar motores a combustão) para ser utilizado com um dissipador
refrigerado a água.
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6 Considerações Finais
As diversas conclusões, alcançadas no decorrer deste trabalho,
serão apresentadas neste capítulo. Além de proporcionar as respos-
tas para as hipóteses definidas inicialmente, muitas destas conclusões
ocasionam novos questionamentos e necessidades de melhorias. Assim,
apresentam-se também novos assuntos a serem investigados e as suges-
tões de trabalhos futuros, relacionados à continuidade das pesquisas
sobre inversores multiníveis em corrente.
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6.1 Estrutura de Potência
Conforme apresentado no Capítulo 2, o inversor cinco níveis em
corrente, formado a partir de células multiníveis em corrente paralelas,
viabiliza o modo intercalado de operação, permitindo, através de uma
modulação adequada, multiplicar a frequência de operação dos elemen-
tos passivos. Esse fato resulta em menores ondulações de corrente nos
indutores de entrada e de tensão nos capacitores de saída, comprovando
a hipótese de que tal estrutura apresenta volume e perdas menores que
os inversores de corrente tradicionais (3L-CSI) [80].
Por outro lado, o uso do 5L-CSI alimentado com tensão contínua,
implica na utilização de um estágio de potência adicional, responsável
por controlar a corrente de entrada. Este estágio, ao mesmo tempo que
agrega positivamente a funcionalidade de tornar o sistema bidirecional
em energia, ocasiona um impacto negativo no rendimento do sistema,
devido às elevadas perdas por condução (conforme visto no Capítulo 5).
Nesta linha de pensamento, encontrar maneiras de eliminar o estágio de
entrada (quando a bidirecionalidade em energia não é necessária), seria
um tópico de pesquisa interessante, a fim de aumentar o rendimento da
estrutura. Alternativas para este problema, seja através de técnicas de
controle não linear [93] ou pela modificação do estágio de potência [30],
já vêm sendo pesquisadas.
Quando se trata do uso de inversores de corrente, seja de três,
cinco ou mais níveis, muito se discute a respeito da sua viabilidade
e análise comparativa frente aos inversores de tensão [19, 25–27, 116].
Apesar de ambas as estruturas, terem a mesma finalidade de acionar
um motor elétrico, tratam-se de estruturas completamente distintas,
envolvendo componentes, técnicas de modulação e de controle diferen-
tes. Desta forma, realizar análises comparativas entre estruturas VSI e
CSI seria de grande interesse técnico, a fim de encontrar soluções alter-
nativas, que visem melhorar aspectos como redução da tensão de modo
comum, aumento do rendimento ou da densidade de potência, redu-
ção da THD, entre outras figuras de mérito. Contudo, estas análises
comparativas dependem do desenvolvimento prévio de procedimentos
de projeto otimizados, visando encontrar soluções ótimas para uma de-
terminada figura de mérito, empregando as melhores tecnologias (ou
de menor custo) de capacitores, interruptores e materiais magnéticos
disponíveis para cada estrutura. Tentar realizar análises comparativas
que busquem utilizar componentes, frequências de comutação ou outros
parâmetros iguais entre as duas estruturas, resulta em incoerências no
processo de comparação, pois estaria atribuindo vantagens ou desvan-
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tagens para uma determinada estrutura. Desta forma, a comparação
justa entre uma estrutura CSI ou VSI seria entre soluções ótimas, des-
tinadas para o acionamento de uma mesma carga.
Outro ponto importante referente a estrutura 5L-CSI, e que não
foi abordado neste trabalho, corresponde à necessidade de dispositivos
e métodos de proteção contra sobretensões nos interruptores. Como o
número de componentes e de sinais de comando são elevados, aumenta-
se a possibilidade de falhas no processo de comutação, ocasionando a
abertura de circuitos indutivos. Alternativas de dispositivos de prote-
ção poderiam ser implementadas conforme proposto em [44,117].
6.2 Modulação
A técnica de modulação de espaço vetorial, apresentada no Capí-
tulo 3, mostrou bons resultados, proporcionando alcançar os objetivos
de empregar os vetores mais adequados para a modulação do conversor,
ao mesmo tempo que multiplica a frequência de operação dos elementos
passivos. Comparada à técnica de modulação PWM com a transforma-
ção bilogic-trilogic (referente ao Método 1 de modulação apresentado
no Capítulo 2), a modulação de espaço vetorial para o 5L-CSI mos-
trou melhores resultados, sobretudo com relação à redução da tensão
de modo comum [80].
Pelo fato da modulação vetorial exigir um tempo de processa-
mento considerável do DSC, observou-se, nos resultados do Capítulo
4, as limitações quanto à implementação concomitante da modulação e
das malhas de controle em um mesmo componente. Esta limitação de
tempo de processamento impediu também que melhorias fossem reali-
zadas com relação às imperfeições da modulação nas transições entre
setores. As correções destas imperfeições dependem da implementação
do algoritmo de modulação em um FPGA, que devido ao seu modo
paralelo de operação, viabiliza a redução dos tempos de processamento
envolvidos, além de abrir portas para a modulação de um MCSI com
um maior número de níveis [118].
Inicialmente, os resultados obtidos com o Método 1 de modu-
lação PWM levaram a crer que os melhores resultados para o 5L-CSI
somente poderiam ser obtidos com uma técnica de modulação vetorial,
fato este que direcionou as pesquisas para esta linha de estudos. Con-
tudo, um estudo recente [74] mostra outras opções de modulação PWM
para o 5L-CSI, através da modificação dos sinais modulantes utilizados
(Método 2 de modulação PWM apresentado no Capítulo 2). Dessa
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maneira, seria possível aliviar o esforço computacional do DSC, pois os
blocos moduladores deste componente seriam aproveitados.
O estudo da técnica de modulação vetorial para o 5L-CSI pro-
porcionou, também, um método de atuação nos equilíbrio dos valores
médios de corrente nos transformadores de interfase. Caso o equilí-
brio das correntes seja um problema existente em uma determinada
aplicação, o uso da modulação vetorial proposta seria uma solução in-
teressante, tendo em vista que busca resolver este problema explorando
as características inerentes aos estados de comutação do conversor.
6.3 Modelagem Dinâmica e Controle
A complexidade de modelagem e controle do sistema de aciona-
mento, envolvendo os conversores, o MSIP e sua respectiva carga mecâ-
nica, foi destacada no Capítulo 4. São inúmeros os desafios nesta área,
principalmente devido às ressonâncias existentes entre os elementos ca-
pacitivos e indutivos inerentes ao 5L-CSI e ao motor, que dificultam o
projeto dos controladores.
Apesar do controle da corrente de entrada e da velocidade do
motor terem sido propostos por meio de um controlador PI tradicional,
outros métodos de controle poderiam ser avaliados, envolvendo técnicas
de controle em variáveis de estado [96, 119] e de amortecimento ativo
[120,121]. Desta forma existe a hipótese de que seria possível aumentar
a velocidade de atuação do sistema de controle e apresentar melhores
resultados quanto à rejeição das perturbações de carga.
As características da bateria, envolvendo sua capacitância, in-
dutância e resistência interna, bem como a presença do capacitor de
entrada (Cin), poderiam ser consideradas na modelagem. Com isto,
uma representação mais fiel do sistema de propulsão seria obtido, prin-
cipalmente com relação à fonte de alimentação do sistema, que neste
trabalho é tratada simplesmente como uma fonte de tensão ideal.
Além do estágio CC-CC ter a finalidade de controlar a corrente
de entrada, este estágio também viabiliza a circulação bidirecional de
energia para o 5L-CSI, permitindo transferir para a bateria, a ener-
gia armazenada no motor, durante uma frenagem regenerativa [18,62].
Este modo de recuperação de energia, bem como a sua execução no al-
goritmo de modulação/controle, seria um assunto interessante para ser
avaliado, proporcionando o aumento do rendimento global do sistema
de acionamento.
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6.4 Perdas e Rendimento
Na proposta avaliada neste trabalho, a adição do estágio CC-CC
para controlar a corrente de entrada, mostrou-se uma fonte adicional
de perdas, que compromete o rendimento global do sistema. Quando
comparado a um VSI ou MVSI, os quais não requerem um estágio adi-
cional para operarem com baterias (desde que a tensão das baterias seja
compatível com a tensão do motor), a solução avaliada não é vantajosa,
pois as perdas elevadas implicam no uso de um dissipador volumoso,
que resulta em uma baixa densidade de potência. Contudo, caso o VSI
demande um estágio de entrada CC-CC (para elevar a tensão de bar-
ramento), o sistema baseado no 5L-CSI poderia ser considerado, tendo
em vista que os interruptores utilizados seriam dimensionados para uma
tensão menor (no CSI os interruptores comutam com a tensão de linha
de saída e no VSI com a tensão de barramento).
A pesquisa mostrou que a maior parte dos desafios, relaciona-
dos ao uso do MCSI para baixos valores de tensão e elevados valores
de corrente, diz respeito à inexistência de interruptores bidirecionais
em tensão, para valores inferiores a 600 V e que possam operar com
alta frequência de comutação. OS RB-IGBTs disponíveis comercial-
mente são limitados para aplicações de 600-1.200 V, sendo que, devido
à alta corrente de recuperação reversa do diodo intrínseco, a frequên-
cia de comutação deste componente é limitada a valores inferiores a
5 kHz. Deste modo, conforme apresentado no Capítulo 5, foram uti-
lizados MOSFETs e diodos conectados em série, correspondendo aos
componentes de menor resistência e queda de tensão de condução en-
contrados no mercado, para a faixa de tensão de interesse. Mesmo
assim, as perdas por condução existentes, ainda representam uma bar-
reira para melhorar o rendimento da estrutura.
Constatou-se também que, para abordar aspectos relacionados às
perdas e rendimento do sistema de acionamento elétrico, é fundamental
o conhecimento prévio da máquina e da sua respectiva carga mecânica.
Isso porque é a curva característica de carga que irá definir os valores
de corrente e de tensão nos conversores, resultando nas perdas e no
rendimento para cada ponto de operação. Apesar da característica de
carga avaliada no Capítulo 5 se mostrar propícia para o uso do 5L-CSI,
existe a hipótese de que outras características de carga, como a de carros
elétricos (Figura 98(c)) possam ser interessantes para a operação com
o 5L-CSI, pois demandam, ao motor, tensões de linha elevadas porém
com torque e correntes reduzidas.
Outra hipótese feita na proposição do trabalho foi com relação
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ao benefício que o CSI poderia oferecer, devido à sua característica de
estrutura elevadora de tensão (inversor tipo boost). Inicialmente po-
deria parecer uma característica vantajosa desta estrutura, permitindo
trabalhar com motores de tensão elevada a partir de tensões de alimen-
tação baixas. Contudo, a pesquisa mostrou que este efeito só é obtido
através da redução do índice de modulação do inversor, que por sua
vez aumenta o valor médio da corrente que circula pelos interruptores.
Ou seja, se o valor da fonte de alimentação não puder ser modificado,
o preço a pagar para se obter elevados ganhos de tensão pelo 5L-CSI é
aumentar as perdas por condução nos interruptores e o valor da fonte
de corrente de entrada (que por sua vez afeta o dimensionamento e as
perdas nos elementos magnéticos).
Perdas, volume, interruptores, índice de modulação, frequência
de comutação, característica de carga; são estes e muitos outros parâ-
metros e especificações em torno do projeto de inversores de corrente,
que de certa forma tornam confusa a análise e a tomada de decisão com
relação a esta estrutura, que hora favorecem ou descredenciam a sua
aplicação em um sistema de acionamento elétrico. Na opinião do autor,
muitos destes questionamentos poderiam ser elucidados em um traba-
lho futuro, voltado para o projeto do sistema de acionamento através de
um procedimento otimizado de cálculo. Através dos equacionamentos
e modelos do 5L-CSI apresentados neste trabalho, e do estudo de técni-
cas e ferramentas de otimização, seria possível determinar os valores de
tensão de alimentação, frequência de comutação e índice de modulação
que permitissem minimizar as perdas (ou o volume), de acordo com a
característica da carga na máquina e dos interruptores disponíveis.
Um bom exemplo dos resultados que podem ser obtidos com pro-
cedimentos de otimização, é apresentado no Apêndice C, relacionado ao
projeto de motores a imãs permanentes. Mesmo partindo da hipótese
de que, um motor de baixa tensão apresentaria correntes e perdas por
condução elevadas (ou seja, baixo rendimento), o procedimento otimi-
zado de cálculo permite determinar os fatores de forma e o número de
espiras no estator da máquina que viabilizem o projeto de MSIP que
atenda os requisitos de torque e de rendimento especificados. Esta linha
de pensamento também poderia ser utilizada no projeto de inversores




Devido à característica bidirecional em energia, da estrutura de
potência avaliada neste trabalho, o mesmo sistema de acionamento elé-
trico poderia ser utilizado como carregador rápido das baterias do sis-
tema de propulsão, conforme proposto em [62]. Neste caso, os terminais
de saída do 5L-CSI seriam comutados para o motor (operação normal)
ou para uma rede elétrica trifásica (durante a etapa de carregamento
das baterias), atribuindo duas funcionalidades distintas para o mesmo
sistema de potência.
Uma ideia interessante para trabalhos futuros, seria utilizar o
5L-CSI como um bloco construtivo para outros conversores de maior
potência. Em aplicações de acionamento de máquinas, a partir da rede
elétrica CA convencional, o bloco construtivo de baixa potência, repre-
sentado na Figura 95(a), seria utilizado para formar tanto o retificador
de entrada como o inversor de saída. Neste caso, como é indispensável
a existência de um retificador controlado para a correção do fator de
potência, o estágio de entrada não seria um inconveniente, pois outros
sistemas back-to-back, baseados em inversores de tensão, também utili-
zam dois estágios. Os blocos construtivos seriam então associados em
paralelo, a fim de aumentar a capacidade de potência do conversor,
conforme ilustrado na Figura 95(b). Esta associação paralela também
tornaria o sistema mais tolerante a falhas, devido à redundância implí-
cita de conversores.
Outra hipótese a ser explorada em um sistema back-to-back mul-
tinível em corrente, seria quanto à geração de baixo ruído eletromag-













Figura 95 – (a) Bloco construtivo de baixa potência, baseado no 5L-CSI;
(b) Conversor de maior potência gerado a partir dos blocos 5L-CSI.
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EMI [116, 122]. Estes componentes apresentam um impacto significa-
tivo na densidade de potência de conversores eletrônicos comerciais [59].
No campo das energias renováveis, diversos trabalhos têm inves-
tigado o uso de inversores de corrente em aplicações de energia solar
fotovoltaica [123–126]. Isto porque as características do inversor de
corrente, com relação ao ganho de tensão e às formas de onda de saída
senoidais, contribuiriam para a conexão dos painéis solares de baixa
tensão com a rede elétrica CA. Além disso, o 5L-CSI representaria uma
solução integrada, sendo responsável tanto pela injeção de energia elé-
trica na rede, como também pelo rastreamento dos pontos de máxima
potência dos painéis solares [127,128]. Em aplicações de alta potência,
o uso de conversores de corrente, seja como inversores ou retificado-
res tipo buck, vem sendo avaliado também em sistemas de geração
eólica [129–131].
Com a chegada ao mercado dos interruptores SiC-JFET, uma
nova linha de pesquisas tem surgido para os inversores de corrente. Es-
tes componentes, disponíveis para tensões de 1.200 V, apresentam a
característica de estarem naturalmente em condução, necessitando de
tensões negativas para serem bloqueados. Esta característica, aliada às
baixas perdas por condução e comutação (comparado a outros interrup-
tores com mesmo nível de tensão de bloqueio), tem viabilizado o desen-
volvimento de novos conversores de corrente, operando com frequência
de comutação superiores a 200 kHz [132–134]. Assim, para os níveis
de tensão em questão, os SiC-JFET seriam uma alternativa promissora
para melhorar a densidade de potência do 5L-CSI.
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APÊNDICE B -- Equações para a Modulação de Espaço
Vetorial

Transformação dos Sistemas de Referência 237
B.1 Transformação dos Sistemas de Referência
Normalmente, as técnicas de controle de máquinas elétricas são
baseadas em sistemas ortogonais girantes, chamadas de coordenadas
dq. Contudo, o vetor de referência (~i∗) gerado pelas coordenadas dq
pode ser definido em função de um sistema de coordenadas estático,
com eixos em ±pi/6, visando simplificar posteriormente o cálculo das
razões cíclicas dos vetores.
Considerando a representação vetorial normalizada, vista na Fi-
gura 96, o vetor de referência é definido como sendo
~i∗ =~i∗d,t +~i
∗
q,t = ~pa + ~pb. (B.1)





−jpi/6 + pbejpi/6. (B.2)
Conhecida a definição apresentada em (B.3), a equação (B.2)
será reescrita em coordenadas retangulares. Dessa forma, os termos





















Figura 96 – Representação do vetor de referência em coordenadas dq
(sistema girante) ou em coordenadas ±pi/6 (sistema estático).
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sentadas em (B.4) e (B.5).
Aejx = A cos(x) + jA sin(x) (B.3)








































cos (θr) + sin (θr)
]
i∗q,t. (B.7)






















3 cos (θr)∓ sin (θr)
]
, (B.9)






























































) − cos (θr + pi6 )
 . (B.13)
Por sua vez, utilizando o método da matriz adjunta, a transfor-






















) ] . (B.14)
Determinação dos sextantes 239
B.2 Determinação dos sextantes
Os módulos das projeções (pa e pb), obtidos por meio da transfor-
mação T, permitem determinar o sextante do diagrama vetorial onde
o vetor de referência está presente. Analisando a Figura 97, conclui-se
que a determinação dos sextantes pode ser realizada através de compa-





























ap bp ap bp+
Figura 97 – Determinação do sextante do vetor de referência, utilizando
os módulos das projeções (pa e pb).
Tabela 22 – Condições de comparação para determinar o sextante do
vetor de referência.
Condição Sextante (S)
pa ≥ 0 e pb ≥ 0 1
pa < 0 e pb ≥ 0 e pa + pb ≥ 0 2
pa < 0 e pb ≥ 0 e pa + pb < 0 3
pa < 0 e pb < 0 4
pa ≥ 0 e pb < 0 e pa + pb < 0 5
pa ≥ 0 e pb < 0 e pa + pb ≥ 0 6
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B.3 Equivalência das projeções no primeiro sextante
Devido a simetria do diagrama vetorial, é possível determinar
valores equivalentes das projeções pa e pb no primeiro sextante, o que
contribui para reduzir esforço computacional no processo de modulação.
Para isso, é necessário rotacionar o vetor de referência para o primeiro
sextante, sendo que o ângulo de rotação necessário (ϕ) é definido pela
expressão (B.15), onde S corresponde ao sextante original do vetor de
referência.
ϕ = (1− S) pi
3
(B.15)
Utilizando então a matriz de rotação (B.16)
R =
[
cos (ϕ) sin (ϕ)
− sin (ϕ) cos (ϕ)
]
, (B.16)









os seus respectivos valores equivalentes no primeiro sextante (~iqd′) são
calculados segundo
~iqd
′ = R ·~idq. (B.18)
Contudo, empregando as transformações definidas em (B.13) e
(B.14), a expressão (B.18) pode ser reescrita segundo
T−1 ·~ipapb ′ = R ·T−1 ·~ipapb , (B.19)
~ipapb
′ = T ·R ·T−1 ·~ipapb , (B.20)
~ipapb





























) ] . (B.24)
Equivalência das projeções no primeiro sextante 241
Assim, se o vetor de referência estiver no primeiro sextante, tem-
se que








′ = pa; pb′ = pb. (B.26)
Estando o vetor de referência no segundo sextante, tem-se que








′ = pa + pb ; pb′ = −pa. (B.28)
Empregando o mesmo procedimento para os demais sextantes,
obtém-se a Tabela 23, onde são apresentados os valores equivalentes no
primeiro sextante das projeções do vetor de referência.
Tabela 23 – Valores equivalentes no primeiro sextante, das projeções
do vetor de referência.
Sextante (S) Projeções equivalentes
1 pa′ = pa pb′ = pb
2 pa′ = pa + pb pb′ = −pa
3 pa′ = pb pb′ = −pa − pb
4 pa′ = −pa pb′ = −pb
5 pa′ = −pa − pb pb′ = pa
6 pa′ = −pb pb′ = pa + pb
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Os motores a imãs permanentes representam a solução mais atra-
ente para aplicações de acionamento elétrico em sistemas embarcados,
principalmente devido ao elevado rendimento, torque de partida e den-
sidade de potência, proporcionados por este tipo de máquina.
Entre as inúmeras aplicações, cita-se a sua presença em diversos
tipos de acessórios automotivos como alternadores, ventiladores, con-
dicionador de ar, direção assistida, freios ABS, vidros elétricos entre
outros. Além disso, os motores a ímãs permanentes fazem parte dos
modernos sistemas de propulsão elétrica, utilizados em automóveis, em-
barcações, motos e bicicletas elétricas, operando isoladamente ou em
conjunto com os motores a combustão tradicionais.
Tendo em vista que estes motores são uma carga comum para
os inversores trifásicos, é importante conhecer um pouco sobre o fun-
cionamento e dimensionamento destes dispositivos, visando auxiliar na
determinação dos parâmetros elétricos necessários para o projeto dos
circuitos de eletrônica de potência.
Desta forma, neste capítulo apresenta-se um breve estudo sobre
a metodologia de projeto de um motor síncrono a imãs permanentes
(MSIP) com bobinagem concentrada, aplicado a um sistema de propul-
são elétrica.
C.2 Característica Mecânica da Carga
O ponto de partida para o projeto de motores (e de inverso-
res trifásicos para acionamento elétrico) é conhecer o comportamento
da carga mecânica que será aplicada ao eixo da máquina, sendo este
comportamento representado por uma curva característica de torque /
velocidade, que depende da aplicação na qual o motor será utilizado. A
intenção principal de se conhecer a curva característica é garantir que
o motor projetado seja capaz de fornecer torque suficiente à carga, em
toda a sua faixa de velocidade de operação, sendo capaz de acelerá-la
de zero até a velocidade máxima sem exceder nenhum limite elétrico
ou térmico [135].
Certos tipos de cargas, como por exemplo compressores e estei-
ras, apresentam um torque praticamente constante e que não varia com
a velocidade, cuja representação é vista na Figura 98(a). No caso de
ventiladores, bombas centrífugas e propulsores de embarcações, o tor-
















Figura 98 – Exemplos de curvas de torque/velocidade de diferentes tipos
de carga: (a) Compressores e esteiras, (b) Ventiladores e propulsores
de embarcações; (c) Carros elétricos.
sentado um comportamento segundo a Figura 98(b). Em outros casos,
conforme a Figura 98(c) que representa a característica de carga de
um veículo elétrico, é necessário um torque constante até uma certa
velocidade de base, o qual decresce a partir deste ponto de tal forma a
manter a potência constante em altas velocidades.
Para servir de exemplo de curva de carga, para o projeto do mo-
tor elétrico que será desenvolvido, será considerada uma característica
de torque/velocidade de acordo com a Figura 98(b), visando represen-
tar o comportamento de um propulsor para embarcações. Para obter
um modelo matemático preciso para este tipo de aplicação, seria ne-
cessário dispor dos parâmetros construtivos do propulsor e do casco da
embarcação [102,103], informações estas que fogem ao escopo deste tra-
balho. Assim, será considerado um modelo simplificado descrito pela
equação (C.1), onde a constante de torque utilizada foi calculada de tal
forma que na velocidade angular de 575,96 rad/s (5.500 rpm) a hélice
proporcione ao eixo da máquina um torque de 20,8 Nm, correspondendo
a uma potência mecânica máxima de 12 kW [101].
Tm(ωm) = 62, 822× 10−6ω2m (C.1)
C.3 Metodologia de Projeto
A metodologia de projeto permite ao projetista encontrar um
compromisso entre propriedades dos materiais, dimensionamento dos
dispositivos, custo do processo de fabricação e restrições da aplicação
final do motor.
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C.3.1 Escolha do tipo de máquina
O projeto do motor inicia com a análise das especificações e
da definição da topologia de máquina que melhor se adapta à aplicação
desejada. Dessa forma, é possível limitar o número de soluções antes de
iniciar o processo de otimização elétrica e geométrica do projeto [136].
Em se tratando de MSIP, são encontradas na literatura diferentes
tipos de estruturas, que podem ser agrupadas quanto ao tipo de força
contra-eletromotriz (BEMF - back electromotive force) gerada (trape-
zoidal ou senoidal), direção do fluxo magnético em relação ao eixo de
rotação (radial ou axial), posição dos ímãs no rotor (superficial externo,
superficial inserido, interno), formato do rotor (polos lisos ou salientes),
tipo de bobinagem (concentrada ou distribuída) entre outras classifica-
ções. Estas variações construtivas permitem conceber máquinas com
distintos níveis de desempenho e de complexidade matemática de mo-
delagem, além de viabilizar ou não a produção em larga escala [87].
Para este projeto, será considerado um MSIP de fluxo radial com
força contra-eletromotriz induzida senoidal, tendo em vista que o inver-
sor de corrente em estudo fornece tensões sinusoidais nos seus terminais
de saída. Este tipo de MSIP proporciona baixa ondulação de torque
e ruído audível, sendo adequado para aplicações que exigem elevado
desempenho. O rotor será com ímãs superficiais e pólos lisos, faci-
litando a modelagem analítica da máquina, pois o circuito magnético
será sempre o mesmo (independente da posição do rotor), não existindo
o surgimento de torque por relutância. Como técnica de bobinagem,
será adotada a do tipo concentrada, a qual consiste em utilizar bobinas
em cada um dos dentes do estator. Quando comparada com a técnica
distribuída, a bobinagem concentrada é mais fácil de ser executada e
permite reduzir consideravelmente o volume de cobre utilizado, pois
as bobinas possuem dimensões menores. Com isso, a resistência e as
perdas por condução do estator também serão reduzidas [137].
C.3.2 Escolha do número de pólos e slots
A relação entre a velocidade mecânica do rotor (ωm) e a frequên-
cia da tensão de alimentação do MSIP (ωe) é definida por (C.2), onde






Analisando com relação à frequência de alimentação, o valor de
ωe tem impacto nas perdas do ferro, principalmente devido as perdas
por correntes parasitas, que crescem com o quadrado da variação da
indução magnética no estator. Levando-se em conta a densidade de
perdas geradas nas chapas de aço-silício disponíveis no mercado [138],
recomenda-se limitar o valor da frequência de alimentação em 400 Hz,
evitando assim comprometer o rendimento do motor. Do ponto de vista
do inversor, elevados valores de ωe implicam no uso de uma frequência
de comutação elevada, a fim de gerar correntes de alimentação com re-
duzido conteúdo harmônico em baixa frequência. Com isso, aumentam-
se as perdas por comutação e o esforço computacional exigido do con-
trolador digital de sinais. Assim, para o exemplo de projeto em questão,
onde a máxima velocidade mecânica será de 5.500 rpm, será adotado
um número de pares de pólos igual a quatro (Np=4) e consequente-
mente uma frequência elétrica máxima de 367 Hz [101,104].
Para se obter uma máquina trifásica com bobinagem concentrada
e balanceada, é necessário que a equação (C.3) seja atendida [137], onde
Ns é o número de slots, k é um número inteiro e MDC() é o máximo
divisor comum. Por sua vez, a escolha de uma determinada quantidade
de pólos e slots impõe uma relação de captação do fluxo magnético
dos ímãs pelas bobinas do estator. Esta relação chama-se de fator de
bobinagem (kb) e é usada para caracterizar o desempenho de uma de-
terminada estrutura. Apesar de existirem inúmeras combinações de
pólos e slots que atendem a (C.3), escolher as opções que proporcio-
nam um fator de bobinagem elevado (kb>0,8) contribui para o melhor
aproveitamento do material magnético utilizado. Tabelas de possíveis




Neste projeto, serão utilizados doze slots, implicando em um
kb=0,866. Segundo [135], a escolha de Ns=12 e 2Np=8 é uma relação
que permite também minimizar a ondulação de torque (cogging torque)
causada pela interação entre ímãs e slots.
C.3.3 Método de bobinagem
Após a seleção do número de pólos e slots, o próximo passo é
determinar a configuração de bobinagem e a posição de cada bobina no
estator. O método utilizado para esta etapa é baseado na decomposição
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do número de slots por pólo e por fase (Spp) [136, 137]. Para valores
inferiores a unidade, Spp deve ser reduzido para uma fração com dois
números inteiros não divisíveis b e c, conforme a equação (C.4), onde
m corresponde ao número de fases.
Spp =
Ns










A partir de Spp elabora-se uma sequência binária, conforme re-
presentado por (C.6), onde “b” representa a quantidade de “1”s e c− b
a quantidade de “0”s. Para se obter uma bobinagem com elevado de-
sempenho, os números “1”s devem ser distribuídos uniformemente na
sequência, em relação ao demais “0”s.
c︷ ︸︸ ︷
11 . . . 1︸ ︷︷ ︸
b
00 . . . 0︸ ︷︷ ︸
c−b
(C.6)
Para o exemplo em questão, a sequência binária é apresentada
em (C.7), estando repetida diversas vezes. Utiliza-se então uma sequên-
cia de fases do tipo AC’BA’CB’ (A’ representa o condutor de retorno
do condutor A), atribuída ao conjunto binário, sendo que as fases atri-
buídas a cada “1” são separadas para formar a sequência de bobinagem,
conforme representado em (C.8).
1A0C′ 1B0A′ 1C0B′ 1A0C′ 1B0A′ 1C0B′ 1A0C′ . . . (C.7)
A B C A B C A . . . (C.8)
Fazendo uso de uma representação planificada dos slots do es-
tator (Figura 99), as fases são atribuídas de acordo com a sequência
(C.8) e na esquerda de cada dente, sendo que a direta deles atribui-se o
respectivo condutor de retorno. Na Figura 99 observa-se também uma
região tracejada, a qual será modelada posteriormente para a simulação
de campos eletromagnéticos por elementos finitos.
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Figura 99 – Representação planificada do estator e do rotor, desta-
cando a sequência de bobinagem adotada e a região que será modelada
posteriormente para simulação de campos eletromagnéticos.
C.3.4 Otimização com modelo analítico
O projeto do MSIP com bobinagem concentrada será realizado
por meio de um conjunto de equações analíticas simplificadas, apresen-
tadas na Tabela 24 [136], que relacionam parâmetros eletromagnéticos
da máquina com as suas dimensões geométricas, identificadas na Fi-
gura 101(a). A partir destas equações, é possível utilizar pacotes de
otimização numérica, que modificam automaticamente um grupo de
parâmetros até que seja atendido um determinado conjunto de restri-
ções de projeto. Posteriormente, os resultados devem ser verificados
com algum software de simulação por método de elementos finitos, a
fim de garantir que as simplificações adotadas no equacionamento não
tenham causados erros significativos no dimensionamento do motor.
Por se tratar de um estudo básico sobre o projeto de motores, o pro-
cesso de otimização analítica irá considerar apenas equações de modelos
elétricos e magnéticos, não contemplando modelos térmicos ou mecâ-
nicos. Além disso, melhores resultados poderiam ser obtidos se a cada
iteração do processo de otimização fosse realimentado com resultados
de simulação, visando compensar as não idealidades ausentes no modelo
analítico.
As especificações utilizadas para o projeto são detalhadas na Ta-
bela 25, onde também são vistas as restrições empregadas no processo
de otimização. Para obter uma solução de projeto que atendesse as res-
trições impostas, a seção total de cobre (SCu), a densidade de corrente
(J), o diâmetro da armadura (Da), o comprimento da armadura (L)
e a razão entre os arcos dos imãs e dos pólos (β) tiveram seus valores
modificados interativamente, até que o menor volume de partes ativas
do motor fosse encontrado. Este procedimento está representado na Fi-
gura 100 e foi implementado através do pacote de otimização não-linear
Solver, disponível no software Excel. Na Tabela 26 são apresentados
os resultados obtidos.
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Figura 100 – Fluxograma do processo de otimização empregado no
projeto do MSIP.
Tabela 25 – Especificações de projeto e restrições de otimização do
MSIP.
Parâmetro Valor
Potência mecânica máxima (Pm,max) 12 kW
Velocidade mecânica máxima (ωm,max) 5.500 rpm
Número de slots (Ns) 12
Número de pares de pólos (Np) 4
Material dos ímãs NdFeB
Indução magnética residual dos ímãs (Br) 1, 35 T
Espessura dos ímãs (la) 4 mm
Espessura do entreferro (e) 2 mm
Máxima indução magnética no ferro (Bmax) 1, 4 T
Fator de ocupação dos slots (kr) 0, 36
Fator de bobinagem (kb) 0, 866
Tensão de barramento (Udc) 135 V
Resistividade do cobre (ρ) 2,1×10−8 Ωm
Diâmetro externo (Dex) = 150 mm
Torque eletromagnético (Te) ≥ 20, 8 Nm
Perdas no cobre (PCu) ≤ 160 W
Razão entre os arcos dos ímãs e dos pólos (β) ≥ 0, 7
Volume Mínimo
C.4 Simulação de Campos Eletromagnéticos
A simulação de campos eletromagnéticos é necessária para veri-
ficar se a bobinagem do estator e o cálculo das demais dimensões do
motor foram realizadas corretamente. Dessa forma, a partir dos parâ-
metros geométricos obtidos com as equações da Tabela 24, a unidade
de simetria do motor (neste caso 1/4 da máquina) foi modelada em um
software de cálculo de campos pelo método de elementos finitos (Flux
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Tabela 26 – Resultados do processo de otimização.
Parâmetro Valor
Seção total de cobre (SCu) 0,00155 m2
Densidade de corrente (J) 6,48×106 A/m2
Comprimento da armadura (L) 83,9 mm
Diâmetro da armadura (Da) 84,4 mm
Diâmetro externo (Dex) 150 mm
Torque eletromagnético (Te) 20,8 Nm
Perdas no cobre (PCu) 160 W
Razão entre os arcos dos ímãs e dos pólos (β) 0,723
Volume 1,48 dm3
Número de espiras por bobina (Nt) 5
Resistência de fase (Rm) 7,6 mΩ
Valor eficaz da corrente de fase (Im) 83,8 A
Valor de pico de fluxo mag. por fase - a vazio (λm) 29,3 mWb
2D 9.1), conforme visto na Figura 101(b).
Estas simulações permitem observar a distribuição da densidade
de fluxo magnético na máquina (cf. Figura 102(a)), bem como avaliar
possíveis pontos de saturação do ferro, através da análise da imagem da
permeabilidade magnética relativa (cf. Figura 102(b)). São determina-
das também a forma de onda e a amplitude da força contra-eletromotriz
induzida a vazio (cf. Figura 103(a)) além de verificar se no ponto no-
minal de velocidade e de corrente na máquina é possível obter o torque
eletromagnético esperado (cf. Figura 103(b)). Uma representação
espacial das partes ativas do motor é mostrada na Figura 104, sendo
que os parâmetros necessários para simulação elétrica da máquina estão
reunidos na Tabela 27. O momento de inércia do rotor (Jm) foi obtido
a partir do modelo 3D, baseado nas massas e dimensões das partes que
compõem o rotor. Não foi estimado o valor do coeficiente de atrito
mecânico (Bm).
C.4.1 Cálculo de perdas elétricas
O valor das perdas por condução nas bobinas do motor (perda
no cobre - PCu) é calculado conforme a equação da Tabela 24, sendo
necessário apenas o conhecimento dos valores da corrente eficaz e da

























Figura 101 – (a) Representação da seção transversal de um motor a
ímãs permanentes com armadura externa; (b) Modelo de simulação do
MSIP, utilizado o software de cálculo de campos eletromagnéticos pelo



















Figura 102 – Resultados de simulação do MSIP, obtidos para o ponto
de operação de 5.500 rpm, 20,8 Nm e 2◦ de posição angular do rotor:
(a) densidade de fluxo magnético (valores da escala de cores em Tesla);
(b) permeabilidade magnética (valores da escala de cores em relação a
permeabilidade magnética do ar).
no ferro (PFe) representa uma tarefa mais complexa, sendo necessá-
rio o uso do software de cálculo de campos por elementos finitos [139].
Neste caso, utiliza-se o modelo de perdas proposto por [140], sepa-
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Figura 103 – (a) Força contra-eletromotriz induzida (tensão de linha nos
terminais da máquina sem carga) e (b) torque eletromagnético gerado
em máxima potência, ambos para a velocidade de 5.500 rpm.
rando as perdas no ferro em perdas por histerese (PFe,h), perdas por
corrente de Foucault (PFe,f ) e perdas suplementares (PFe,s). Por sua
vez, empregando as equações (C.9)-(C.12) e o conjunto de parâmetros
apresentados na Tabela 28, que caracteriza as lâminas de aço conside-
radas, obtém-se o gráfico de perdas no motor apresentado na Figura
105. Observa-se que no ponto nominal de operação (5.500 rpm, 12 kW)
as perdas no cobre ficam limitadas em 160 W (conforme a restrição
especificada na Tabela 25), enquanto que as perdas no ferro atingem
































Figura 104 – Representação espacial do MSIP de 12 kW projetado.
Tabela 27 – Parâmetros para simulação elétrica do MSIP (PSIM) e
massas de partes ativas.
Parâmetro Valor
Indutâncias dq (Ldq) 130 µH
Número de polos (2Np) 8
Resistência de fase (Rm) 7,6 mΩ
Constante de BEMF - pico, linha-linha (Kv) 21,257 V/krpm
Momento de inércia (Jm) 1,9 × 10−3 kgm2
Massa de imãs - rotor 0,44 kg
Massa de ferro - rotor 0,93 kg
Massa de ferro - estator 5,21 kg
Massa de cobre - estator 1,51 kg
Massa total - partes ativas 8,09 kg
Tabela 28 – Parâmetros das lâminas de aço-silício (NOFS M250-35A),
consideradas para o cálculo das perdas no ferro.
Parâmetro Valor
Coef. de histerese (kh) 91 Ws/T2m3
Frequência elétrica (fo) 167...367 Hz
Coef. de Steinmetz (η) 2
Espessura das lâminas (d) 0, 35 mm
Condutividade elétrica (σ) 1,82×106 (Ωm)−1
Coef. suplementar (ks) 1, 8 W(Ts−1)−3/2m−3






























Rendimento Perdas - Cu Perdas - Fe
Figura 105 – Gráfico de perdas no cobre (Cu), no ferro (Fe) e rendi-
mento elétrico para diferentes velocidades de operação.
C.5 Conclusões
Neste apêndice apresentou-se uma metodologia simplificada para
o projeto de motores a imãs permanentes, visando determinar os pa-
râmetros elétricos que caracterizam a carga do sistema eletrônico de
acionamento. Destaca-se que, o prévio conhecimento da característica
da carga mecânica conectada ao motor, é de fundamental importância
não só para o projeto da máquina como também do conversor estático
responsável pelo seu acionamento. Isto porque a carga mecânica irá de-
finir os possíveis pontos de operação do circuito eletrônico, permitindo
conhecer os valores de tensão e corrente aos quais os interruptores es-
tarão submetidos. Outra questão importante refere-se ao processo de
otimização empregado no projeto da máquina. Esta etapa proporciona
encontrar soluções mais interessantes para o setor industrial/comercial,
permitindo reduzir as perdas e o volume de materiais utilizados (cobre,
ferro e principalmente imãs de terras raras), ou seja, desenvolver pro-
dutos mais eficientes e de menor custo. O processo de otimização da
máquina poderia envolver também equações e restrições de projeto da
eletrônica de acionamento, visando por exemplo, encontrar soluções de
projeto com valores de BEMF e de tensão de alimentação que per-
mitissem usar interruptores com menores perdas de comutação e/ou
condução.
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